Vergleich von Siliziumkarbid-Leistungshalbleitern und ihre Anwendung in einem wirkungsgradoptimierten PV-Wechselrichter by Franke, W.-Toke
Vergleich von Siliziumkarbid-Leistungshalbleitern
und ihre Anwendung in einem
wirkungsgradoptimierten PV-Wechselrichter
Dissertation
zur Erlangung des akademischen Grades
Doktor der Ingenieurwissenschaften
(Dr.-Ing.)
der Technischen Fakultät
der Christian-Albrechts-Universität zu Kiel
vorgelegt von
W.-Toke Franke
Harrislee
2013
1. Gutachter: Prof. Dr.-Ing. Friedrich W. Fuchs
2. Gutachter: Prof. Dr.-Ing. Lindemann
Datum der mündlichen Prüfung: Montag, 14.01.2013
IErklärung
Hiermit versichere ich, dass die Abhandlung, abgesehen von der Beratung durch den Be-
treuer, nach Inhalt und Form meine eigene Arbeit ist, sie weder als Ganzes noch Teile
davon an einer anderen Stelle im Rahmen eines Prüfungsverfahrens vorgelegen hat, veröf-
fentlicht worden ist oder zur Veröffentlichung eingereicht wurde und dass die Arbeit unter
Einhaltung der Regeln guter wissenschaftlicher Praxis der Deutschen Forschungsgemein-
schaft entstanden ist.
Harrislee, den 15.08.2012
Wulf-Toke Franke
II
Vorwort
Diese Arbeit entstand während meiner Tätigkeit als wissenschaftlicher Mitarbeiter am
Lehrstuhl für Leistungselektronik und Elektrische Antriebe an der Christian-Albrechts-
Universität zu Kiel.
Meinen größten Dank möchte ich Prof. Dr.-Ing. Friedrich W. Fuchs aussprechen für die
Betreuung und Unterstützung dieser Arbeit sowie für die Bereitstellung der hervorragen-
den Lehrstuhl- und Laborinfrastruktur. Prof. Dr.-Ing. Andreas Lindemann danke ich für
die Übernahme des Ko-Referates.
Außerdem danke ich meinen Kommilitonen und späteren Arbeitskollegen Christian Wes-
sels und Sönke Thomsen für gegenseitige Motivation und Unterstützung während des
Studiums und der anschließenden Zeit am Lehrstuhl. Desweiteren gilt mein Dank allen
anderen Arbeitskollegen am Lehrstuhl, die mir in vielen fachlichen Gesprächen beratend
halfen und mir ein angenehmes, kollegiales Arbeitsumfeld boten.
Herzlich bedanken möchte ich mich bei allen Studenten, die sich im Rahmen ihrer
Studien- und/oder Diplomarbeiten bzw. als studentische Hilfskräfte mit PV-Wechselrich-
tern oder angrenzenden Themengebieten beschäftigt haben: Björn Wittig, Börge Carstens,
Jens Schröder, Nils Oestreich, Alexander Groß, Claudia Kürtz, Mirco Scholz, Christian
Benz, Till Klages und Hannes Vahldiek.
Mein herzlichster Dank gilt meinen Eltern Barbara und Wolfgang Franke, meinem Bruder
Lasse Franke und ganz besonders meiner Frau Silke Franke sowie meinem Sohn Peer Ole
und meiner Tochter Bente Gesa für ihre Geduld und moralische Unterstützung.
III
Deutsche Kurzfassung
Diese Arbeit beschäftigt sich mit der Untersuchung von modernen Siliziumkarbid-Leis-
tungshalbleitern auf Bauteilebene und deren Anwendung auf Schaltungsebene am Beispiel
eines wirkungsgradoptimierten Wechselrichters für Photovoltaikanwendungen.
Für die Untersuchungen auf Bauteilebene stehen drei Siliziumkarbid (SiC) Leistungs-
halbleiter und ein IGBT, der den neuesten Stand der Siliziumtechnologie widerspiegelt, zur
Verfügung. Alle Bauteile gehören zur 1200V-Spannungsklasse und sind für einen Strom
von 6 bis 10A klassifiziert. Zu den Siliziumkarbid-Schaltern gehören der Bipolartransistor,
der Enhancement Mode JFET und der Depletion Mode JFET. Alle Leistungshalbleiter
werden hinsichtlich ihres statischen und dynamischen Verhaltens messtechnisch analy-
siert sowie ihre Funktionsweise und Ansteuerung diskutiert. Die Ergebnisse werden in
Form eines Vergleichs bewertet.
Die SiC-Leistungshalbleiter zeichnen sich durch überragende dynamische Eigenschaften
im Vergleich zum Silizium-IGBT aus. Insbesondere die Schaltenergie des Enhancement
Mode JFET liegt deutlich unterhalb der Schaltverluste des IGBTs. Bei den Durchlass-
verlusten kann beobachtet werden, dass der Referenz-IGBT und der Enhancement Mode
JFET auf ähnlichem Niveau liegen, während der Bipolartransistor und der Depletion Mo-
de JFET sehr viel höhere Verluste aufweisen. Die Ansteuerung der SiC-Komponenten
gestaltet sich relativ aufwendig, da zum einem die Treiber wegen der steilen Schaltflanken
robust gegen elektromagnetische Einkopplungen ausgelegt werden müssen und zum an-
deren die Leistungshalbleiter sehr spezielle Anforderungen an die Ansteuersignale stellen.
Der Enhancement Mode JFET zeigt insgesamt die besten elektrischen Eigenschaften und
wird für die weiteren Untersuchungen auf Schaltungsebene ausgewählt.
Nach einer detaillierten Analyse unterschiedlicher Schaltungstopologien für einen PV-
Wechselrichter werden ein Z-Source-Wechselrichter, ein Neutral-Point-Clamped-Wechsel-
richter und ein spannungsgespeister Zwei-Stufen-Wechselrichter (VSI) analytisch, simula-
tiv und messtechnisch auf ihren Wirkungsgrad und ihr Leckstromverhalten hin untersucht.
Für Siliziumkarbid-Leistungshalbleiter eignen sich besonders der Z-Source und spannungs-
gespeiste Wechselrichter aufgrund der geforderten Sperrspannungen. Für Photovoltaikan-
wendungen ist jedoch der Z-Source-Wechselrichter wegen seines geringen Wirkungsgrades
nicht relevant, so dass nur der VSI mit Siliziumkarbid-Schaltern realisiert wird. Hierfür
wird eine für Siliziumkarbid-Leistungshalbleiter optimierte Leiterplatte entwickelt, die sich
durch sehr geringe Kommutierungsinduktivitäten auszeichnet.
Insgesamt kann gezeigt werden, dass der Wirkungsgrad unter Verwendung von Silizium-
karbid-Bauteilen um mindestens 2% gesteigert werden kann. Mit der zweistufigen To-
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pologie können somit mindestens die gleichen Wirkungsgrade wie mit dem dreistufigen
NPC-Wechselrichter bei sehr viel weniger Bauteilen erzielt werden. Im Teillastbereich fällt
die Steigerung des Wirkungsgrades noch signifikanter aus.
Abstract
This thesis addresses the investigation of modern silicon carbide power semiconductors on
component level and their application on system level using the example of an efficiency-
optimized solar inverter.
For the analysis on component level three different types of silicon carbide power semicon-
ductors and one state of the art silicon IGBT are considered. All devices have a blocking
voltage of 1200V and a current rating between 6 and 10A. The investigated silicon carbi-
de switches are a bipolar transistor, an enhancement mode JFET and a depletion mode
JFET. All power semiconductors are studied regarding their static and dynamic behavior.
Beside that their inner structure and driving requirements are discussed. The results of
the different switches are compared to each other.
The dynamic behavior of the silicon carbide components is outperforming compared to
the reference IGBT. Especially the switching energy of the enhancement mode JFET is
significantly below the switching losses of the IGBT. For the static characteristics it could
be observed that the conducting losses of the IGBT and the enhancement mode JFET are
on the same level while the losses of the bipolar transistor and the depletion mode JFET
are much higher. High efforts are required to control the silicon carbide switches since
special requirements for the gate signals and high robustness against electromagnetical
coupling are requested due to the steep switching slopes of the power devices during
switching.
The enhancement mode JFET shows the best performance and is therefore chosen for
further investigations on system level.
After a detailed discussion of different topologies for PV inverters, the Z-source inverter,
the neutral point clamped inverter and the voltage source inverter are investigated in detail
by means of simulation and measurements regarding their efficiency and the resulting
leakage currents across the pv modules. The voltage source inverter turns out to be the
most suitable topology for silicon carbide switches due to the level of blocking voltages of
its switches and its high efficiency compared to the Z-source inverter. For the realization
of the demonstrator an optimized printed circuit board is designed that has extremely
low stray inductances within the commutation path.
VTo sum up, one could say that the efficiency of the VSI applying silicon carbide switches
increases by 2% or more gaining the same level as the neutral point clamped inverter
but with much less components. Particulary with regard to partial load efficiency is even
higher.
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1 Einleitung
Abgesehen von wenigen Ausnahmen wie Kern-, Geothermie- oder Gezeitenkraftwerken
nutzen heute alle Kraftwerke die Energie der Sonne. Während in Kohle und Öl die Son-
nenenergie von vor einigen 100.000 Jahren gespeichert ist, sind Wind und Fließwasser die
Folge von Sonneneinstrahlung der letzten Tage oder Monate. Sie stehen damit unabhän-
gig von der aktuellen Sonneneinstrahlung zur Verfügung. Enger an den Sonnenzyklus sind
solarthermische und Photovoltaikkraftwerke gebunden. Während bei solarthermischen
Kraftwerken das thermische Spektrum der Einstrahlung zur Erwärmung eines Arbeits-
mediums genutzt wird, das anschließend in einem Carnot-Kreisprozess einer Wärmekraft-
maschine zugeführt wird, wird bei der Photovoltaik die Strahlungsenergie eines diskreten
Spektrums, das von dem Halbleitermaterial der Solarzelle abhängt, direkt in elektrische
Energie gewandelt. Die Energieausbeute einer solchen Solarzelle hängt stark vom verwen-
deten Halbleitermaterial ab. So können die höchsten Wirkungsgrade mit monokristallinen
Siliziumzellen (über 20%) gefolgt von polykristallinen Zellen (bis 16%) erreicht werden.
Mit geringen Wirkungsgrad (5-7%) sind die deutlich günstigeren Dünnschichtsolarzellen
aus amorphen Silizium erhältlich. Neueste Entwicklungen in der Solarzellentechnik ermög-
lichen Zellen mit Wirkungsgraden über 41% unter Verwendung von GaAs als Substrat.
Ein weiterer Trend ist in der Entwicklung von Tandem- oder Tripelzellen zu erkennen, bei
denen zwei bzw. drei pn-Übergänge für unterschiedliche Lichtspektren gestapelt werden.
Allen Zellen ist jedoch gemeinsam, dass ihre typische Ausgangsspannung mit 0,5V sehr
gering ist. Daher werden für die technische Nutzung viele Zellen zu einem Solarmodul in
Reihe geschaltet, so dass sich Modulspannungen von 20V bis 60V ergeben. Soll die solare
Energie in das öffentliche Stromnetz eingespeist werden, so werden die Module bis zu einer
Systemspannung von heute 1000V zusammengeschaltet. Da die Solarzelle eine von der
solaren Einstrahlung und der Zellentemperatur abhängige Gleichspannung liefert, muss
die Spannung über einen Wechselrichter in Amplitude und Frequenz den Anforderungen
des Netzes angepasst werden.
Diese Energiegewinnung ist im Vergleich zur Verbrennung von fossilen Rohstoffen heu-
te noch verhältnismäßig teuer. Dennoch ist unter dem Gesichtspunkt der Nachhaltigkeit
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und des steigenden weltweiten Energiebedarfs, der größtenteils dem Wachstum der Welt-
bevölkerung und dem Streben der Menschen nach Komfort geschuldet ist, die Suche nach
alternativen und regenerativen Energiequellen dringend erforderlich.
Die Nutzung der Sonnenenergie bietet sich besonders an, weil ein Großteil der Länder,
in denen in Zukunft ein stark steigender Energiebedarf absehbar ist, in geographischen
Teilen der Erde mit einer besonders hohen Sonneneinstrahlung liegt. Gleichzeitig sind in
den letzten Jahren die Preise für Solarmodule stetig gesunken.
Aufgrund der hohen Investitionskosten einer Photovoltaikanlage werden hohe Anforde-
rungen an die Effizienz und Zuverlässigkeit des Wechselrichters gestellt, um eine möglichst
zügige Amortisation zu erzielen. Daneben spielen die mechanischen Abmessungen bei der
Installation eine nicht unerhebliche Rolle. Um diesen beiden Aspekten Rechnung zu tra-
gen, könnte die Verwendung von neu entwickelten Leistungshalbleitern auf Siliziumkarbid-
Basis beitragen.
Um sich dem Ziel eines hocheffizienten Wechselrichters unter Verwendung von SiC-
Leistungshalbleitern zu nähern, werden zunächst in Kapitel 2 für das Gesamtverständnis
dieser Arbeit notwendige Grundlagen und Definitionen gelegt.
Im Kapitel 3 werden die neuen, meist nur als Laborsamples erhältlichen Leistungshalblei-
ter vorgestellt und hinsichtlich ihrer statischen und dynamischen Eigenschaften charak-
terisiert. Daneben werden auch die spezifischen Anforderungen an die Ansteuerung der
Leistungshalbleiter, die zum Teil erheblich von den bekannten Anforderungen der Silizium-
Leistungshalbleiter abweicht, diskutiert und Lösungsvorschläge genannt. Dieses Kapitel
schließt mit einem bewertenden Vergleich der SiC-Leistungshalbleiter mit einem State of
the Art Si-Leistungshalbleiter ab.
Der SiC-EMJFET wird ausgewählt, um ihn in einem Solarwechselrichter einzusetzen.
Im Kapitel 4 werden die Anforderungen an einen Solarwechselrichter spezifiziert, erfolgs-
versprechende Topologien am Rechner simuliert und die aussichtsreichsten Schaltungen
experimentell untersucht. Insbesondere wird auf die analytische Berechnung der Verluste
der Leistungshalbleiter sowie auf das Regelkonzept eingegangen. Das Schaltungslayout
wird optimiert, um die SiC-Leistungshalbleiter nicht nur sicher, sondern auch möglichst
effizient einzusetzen. Am Ende des Kapitel 4 zeigt ein messtechnischer Vergleich der eva-
luierten Schaltungstopologien, wie die SiC-Leistungshalbleiter unter Verwendung unter-
schiedlicher induktiver Elemente einen Beitrag zu einem idealen Solarwechselrichter leisten
können.
3In Kapitel 5 werden die gewonnen Erkenntnise zusammengefaßt, bewertet und ein Aus-
blick auf die rasante Entwicklung im Bereich der Solarwechselrichter und den Silizium-
karbid-Leistungshalbleitern gegeben.

2 Grundlagen
Dieses Kapitel gibt ein Überblick über das System Solarwechelrichter. Außerdem wird
die Funktion der Leistungshalbleiter und des Photovoltaikgenerators erklärt. Nach einer
Betrachtung der passiven Elemente wie Kondensatoren und Spulen werden die generellen
Anforderungen an die Treiber zur Ansteuerung von Leistungshalbleitern beleuchtet. Ab-
schließend wird der Versuchsstand zur Charakterisierung der modernen Leistungshalblei-
ter sowie Definitionen zur Auswertung der Ergebnisse diskutiert.
Teile diese Kapitels sind bereits in [1] veröffentlicht worden.
2.1 Systembeschreibung
In einer Photovoltaikanlage wird die von der Sonne eingestrahlte Lichtenergie unmittel-
bar in elektrische Energie gewandelt und zur Einspeisung in das öffentliche Stromnetz
umgeformt. Die einzelnen Bestandteile der Photovoltaikanlage sind in Abbildung 2.1 dar-
gestellt.
Links befindet sich der Generator bestehend aus einem Solarzellenfeld (Kapitel 2.3). Da
die Ausgangsspannung des Generators mit der Sonneneinstrahlung variiert, kann optional
Hochsetz-
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öffentliches NetzFilter
DC
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Abb. 2.1: System aus Solarmodul, Wechselrichter und Netz (Bilder [2])
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ein Gleichstromsteller (z.B. ein Hochsetzsteller) zur Erweiterung des Eingangspannungs-
bereiches verwendet werden. Der über den Zwischenkreis an den Hochsetzsteller gekop-
pelte Wechselrichter erzeugt aus der Gleichspannung einen Wechsel- oder Drehstrom mit
Netzfrequenz. Dieser wird vor der Einspeisung ins öffentliche Netz über ein Filter geglät-
tet. Die grundlegende Funktionsweise des Wechselrichter besteht darin, die Gleichspan-
nung mit einer Frequenz, die deutlich größer als die Grundfrequenz der Netzspannung ist
zu „zerhacken“. Das heißt, es wird abwechselnd die positive oder negative Gleichspannung
für kurze Pulse über ein geeignetes Netzfilter gegen die Spannung des Versorgungsnet-
zes geschaltet. Durch Variation der einzelnen Pulsdauern wird ein sinusförmiger Strom
moduliert [3]. Zur elektrischen Entkopplung von Generator bzw. Gleichstromsteller und
Wechselrichter befinden sich vor dem Wechselrichter und dem Gleichstromsteller Zwi-
schenkreiskapazitäten. Sie speichern kurzzeitig Energie zwischen, da der mittlere Leis-
tungsfluss zwar konstant ist, jedoch die Augenblicksleistung mit der Schaltfrequenz bei
DC-DC-Stellern und dreiphasigen Wechselrichtern und zusätzlich mit der doppelten Netz-
frequenz bei einphasigen Topologien pulsiert (Kapitel: 4.3 und 4.4).
Neben den am Leistungsfluss beteiligen Komponenten ist zusätzlich eine Steuerungs- und
Regelungseinheit notwendig, deren Hauptkomponenten ein Prozessor, Messeinrichtungen
und hardwareseitige Schutzeinrichtungen sind.
2.2 Grundlagen zu Leistungshalbleitern
Ein zentraler Bestandteil von Photovoltaikanlagen sind Halbleiter. Sie sind die Basis der
Solarzellen, der Leistungsschalter und der Treiber im Gleichstromsteller und Wechselrich-
ter sowie des Prozessors in der Steuereinheit. In dieser Arbeit liegt der Schwerpunkt auf
den Leistungsschaltern.
Allen Leistungshalbleitern ist gemeinsam, dass ihre i-u-Kennlinie von der idealen und
angestrebten i-u-Kennlinie abweicht. Abbildung 2.2 zeigt beispielsweise die ideale i-u-
Kennlinie einer Leistungsdiode. Sie besagt, dass im eingeschalteten Zustand ein beliebig
hoher Strom ohne Spannungsabfall am Leistungshalbleiter fließen kann. Im ausgeschal-
teten Zustand sperrt das Bauteil eine beliebig hohe Spannung, ohne dass ein Leckstrom
fließt. Idealerweise schaltet der Leistungshalbleiter in unendlich kurzer Zeit zwischen den
beiden Zuständen. Die tatsächlich realisierbare i-u-Kennlinie von Leistungshalbleitern ist
in Abbildung 2.3 skizziert. Im Gegensatz zur idealen Kennlinie ist ein Spannungsab-
fall über dem Leistungshalbleiter in Abhängigkeit des Stromes zu erkennen, sowie ein
Leckstrom im sperrenden Zustand. Desweiteren ist die maximale Sperrspannung auf die
Durchbruchspannung begrenzt. Die Begrenzung des maximalen Stromes ist indirekt über
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die maximale Durchlassverlustleistung, die von dem Vorwärtsspannungsabfall verursacht
wird, gegeben. Die Verlustleistung, die das Bauteil nach außen abführen kann, wird durch
den mechanischen Aufbau limitiert. Dadurch ergeben sich die in der Abbildung 2.3 ge-
zeigten maximalen Betriebspunkte im ein- und ausgeschalteten Zustand. Das Umschalten
zwischen den beiden Zuständen findet in einer vom Bauteiltyp abhängigen endlichen Zeit
statt. Ziel der Weiterentwicklung von Leistungshalbleitern ist es, sich möglichst gut der
Kennlinie in Abbildung 2.2 anzunähern [4].
Derzeit werden für Solarwechselrichter fast ausschließlich Insulated Gate Bipolar Tran-
sitoren (IGBTs), Metal-Oxide-Semiconductor Field-Effect-Transistoren (MOSFETs) und
Dioden auf Silizium-Basis verwendet. Es kann grundsätzlich zwischen unipolaren und bi-
polaren Leistungshalbleitern unterschieden werden. Bei unipolaren Leistungshalbleitern
wird der Strom ausschließlich über die Majoritätsladungsträger geführt, während bei bi-
polaren Bauteilen auch die Minoritätsladungsträger am Stromfluss beteiligt sind. Dioden
können sowohl unipolar als auch bipolar aufgebaut werden. Um die Funktionsweise der ein-
zelnen Leistungshalbleitertypen genauer zu untersuchen, werden zunächst die Grundlagen
des Bändermodells vorgestellt und auf dessen Basis die wichtigsten drei Übergänge der
Leistungshalbleiterphysik (pn-Übergang, Schottky-Übergang und Ohmscher-Übergang)
erläutert. Anhand dieser Übergänge wird anschließend das Funktionsprinzip der wichtigs-
ten Leistungshalbleiter für den Einsatz in Solarwechselrichter beschrieben.
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Abb. 2.4: Gitterstrukturen der wichtigsten SiC-Polytypen für die Leistungselektronik [5]
2.2.1 Aufbau Silizium
Silizium (Si) ist das 14. Element im Periodensystem und befindet sich in der IV. Haupt-
gruppe. Es gehört zu den Halbmetallen und besitzt vier Elektronen auf der äußeren Elek-
tronenschale. Im kristallinen Zustand ist ein Si-Atom tetraedisch mit seinen vier nächsten
Nachbarn über Elektronenbrückenbindungen verbunden. In einer Elektronenbrückenbin-
dung sind zwei Elektronen lokalisiert. Als Element der vierten Hauptgruppe gehört Sili-
zium zu den direkten Halbleitern.
2.2.2 Aufbau Siliziumkarbid
Silizium-Karbid (SiC) besteht aus Silizium und Kohlenstoff (C) mit der Ordnungszahl
6. Es befindet sich ebenfalls in der vierten Hauptgruppe und hat damit ebenfalls vier
Elektronen auf der äußeren Schale. Silizium und Kohlenstoff verbinden sich zu einer Dop-
pellage, wobei die beiden Atome direkt übereinander angeordnet sind. Es sind mehr als
190 verschiedene Kristallstrukturen (Polytypen) bekannt, die sich in die Grundformen
kubisch (C), hexagonal (H) und rhomboedrisch (R) einteilen lassen [5]. Die für die Leis-
tungselektronik wichtigsten Polytypen sind in Abbildung 2.4 dargestellt. Als Substrat für
Leistungshalbleiter hat sich 4H-SiC in den letzten Jahren gegenüber 6H-SiC und 3C-SiC
durchgesetzt. Beim 4H-SiC wiederholt sich die Gitterstruktur nach vier Ebenen.
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2.2.3 Wichtige Eigenschaften von Leistungshalbleitern
Die physikalischen Grundlagen zur Funktion von Halbleitern sind in Anhang 7.1 anhand
des Bändermodells erläutert.
Leistungshalbleiter zeichnen sich gegenüber Signalhalbleitern durch um einige Größenord-
nungen höhere Sperrspannungen und Durchlassströme aus. Dies bringt einige Probleme
mit sich wie zum Beispiel das Abführen der Verlustleistung, die im Leistungshalbleiter
räumlich sehr konzentriert anfällt und schnell und effizient nach außen abgeleitet wer-
den muss. Der maximale Strom durch einen Leistungshalbleiter unterliegt in erster Linie
thermischen Grenzen, da an Halbleiterübergängen Spannungsabfälle UF auftreten und im
Substrat Bahnwiderstände rB wirksam sind, die zu folgender stromabhängigen Verlust-
leistung PV (i) führen:
PV (i) = UF i+ rBi
2 (2.1)
Da der Wärmeübergangswiderstand Rth,JC endlich ist und die maximal zulässige Tempe-
ratur TLHL,max des Leistungshalbleiters wie im nächsten Abschnitt beschrieben substrat-
abhängig ist, ist die maximale Verlustleistung gemäß (2.2) begrenzt:
PV,max =
TLHL,max − TA
Rth,JC +Rth,CA
(2.2)
Hierbei beschreiben TA und Rth,CA die Umgebungstemperatur und den Wärmeübergangs-
widerstand vom Gehäuse zur Umgebung. Eine Erhöhung der Stromtragfähigkeit kann
durch Parallelschaltung von vielen aktiven Zellen innerhalb eines Chips und durch die
Parallelschaltung mehrerer Chips erreicht werden. Ein wichtiges Kriterium zur Parallel-
schaltung ist ein positiver Temperaturkoeffizient des gesamten Spannungsabfalls über dem
Leistungshalbleiter. Auf diese Weise ergibt sich eine gleichmäßige Erwärmung und Strom-
verteilung über allen parallelen Zellen und Chips, da der Strom an stärker belasteten Zellen
wegen der höheren Temperatur und der damit verbundenen höheren Gegenspannung auf
weniger beanspruchte Zellen übergeht. Um eine höhere Sperrspannung zu erzielen, muss
eine ausgeprägte Driftzone implementiert werden. Abbildung 2.5 verdeutlicht dies anhand
einer Diodenstruktur. Die Driftzone ist ein schwach dotierter Bereich, der direkt an den
Übergang anschließt und die elektrische Feldstärke aufnimmt. Die maximale Sperrspan-
nung ist proportional zur maximalen Feldstärke Emax, die wiederum von der kritischen
Feldstärke Ekrit des Substrats, der Dotierung ND und der Dicke der Driftzone WD sowie
von den Konstanten Elektronenladung e0 und elektrische Permittivität ε abhängt:
Umax =
WDEmax
2
=
WD
2
(
Ekrit + Ekrit − e0NDWD
ε
)
(2.3)
Über die Länge der Driftzone und der Dotierung kann nach (2.3) die maximale Sperrspan-
nung beeinflusst werden. Die Grenzen der Ausdehnung der Driftzone sind durch dessen
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Abb. 2.5: Driftzone und Elektrische Feldstärke [4]
ohmschen Widerstand RD und die resultierenden Verlusten gegeben, die außerdem von
der Querschnittsfläche der Driftzone A und der Elektronenbeweglichkeit µn abhängen [6]:
RD =
WD
e0µnNDA
(2.4)
2.2.4 Wide-Band-Gap-Materialien
Unter dem Begriff Wide-Bandgap-Materialien werden in der Leistungselektronik Halblei-
ter verstanden, deren Bandlücke größer als 1, 7 eV ist. Dazu gehören unter anderem Silizi-
umkarbid in unterschiedlichen Polytypen sowie Galliumarsenid und Galliumnitrid. Derzeit
setzt sich 4H-SiC zunehmend für Anwendungen in der Leistungselektronik durch [4,7], da
im Gegensatz zu Galiumarsenid und Galliumnitrid viele Herstellungsprozesse mit denen
von Silizium kompatibel sind (z.B. Ionenimplantation und reaktives Ionentiefenätzen) und
gleichzeitig nicht das Problem der Verunreinigung der Produktionslinien mit Gallium ent-
besteht. Tabelle 2.1 zeigt die wichtigsten Eigenschaften von unterschiedlichen Materialien
für Wide-Bandgap-Leistungshalbleiter und als Referenz Silizium. Einige Parameter der
Wide-Bandgap-Materialien variieren in den unterschiedlichen Literaturangaben zum Teil
erheblich, so dass sie mit Vorsicht zu betrachten sind.
Von den Siliziumkarbid Polytypen hat 4H-SiC die herausragendsten Eigenschaften und
ist daher das Basismaterial für alle SiC-Leistungshalbleiter, die bisher in den Markt ein-
geführt worden sind oder kurz davor stehen. Aus diesem Grund wird in allen weiteren
Betrachtungen der Fokus auf Silizium und 4H-Siliziumkarbid gelegt. Der wichtigste Para-
meter ist die Bandlücke, sie ist bei 4H-SiC etwa dreimal so groß wie bei Si. Mit Gleichung
(7.6) (siehe Anhang) können über die Zustandsdichten von Si und SiC im Valenz- und
Leitungsband bei 0 K (Tabelle 2.2) die jeweiligen intrinsische Ladungsdichten bestimmt
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Parameter Si 3C-SiC 6H-SiC 4H-SiC GaAs GaN
EG [eV] 1,12 2,4 3,02 3,26 1,42 3,45
Ekrit [kV/cm] 300 2100 2500 2800 400 2000
ni [1/cm3] 1, 4 · 1010 0,15 1, 6 · 10−6 5 · 10−9 1, 8 · 106
µn [cm2/Vs] 1500 800 400 900 8500 1250
µp [cm2/Vs] 450 40 100 115 400 250
εr 11,9 9,72 9,66 9,66 0,46 9
λth [W/cmK] 1,5 3,2 4,9 3,9 0,46 1,3
vsat,n [cm/s] 1 · 107 2, 5 · 107 2 · 107 2 · 107 1 · 107 2, 2 · 107
αth [K] 2, 6 · 10−6 3, 8 · 10−6 4, 2 · 10−6 5, 6 · 10−6
Tab. 2.1: Eigenschaften von Wide-Bandgap-Materialien [5, 7]
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Abb. 2.6: Intrinsische Ladungsdichte von Si und SiC
werden. Aus Tabelle 2.1 geht hervor, dass bei Raumtemperatur die intrinsische Ladungs-
trägerdichte bei SiC um fast 19 Zehnerpotenzen geringer ist. In Abbildung 2.6 ist die
intrinsische Ladungsdichte über der Temperatur dargestellt. Es ist zu erkennen, dass die
Ladungsträgerdichte von SiC auch bei hohen Temperaturen deutlich unterhalb von ty-
pischen Dotierdichten (1 · 1015 cm−3) liegt, während sie bei Silizium bereits bei 250◦C
erreicht wird. In Leistungshalbleitern wirkt sich dies durch eine deutlich geringere Ge-
neration von Ladungsträgern innerhalb der Raumladungszone aus und führt damit zu
geringeren Leckströmen im Sperrzustand. Außerdem können SiC-Leistungshalbleiter we-
gen dieser Eigenschaft theoretisch bei sehr hohen Temperaturen betrieben werden. Die
limitierenden Faktoren sind die Aufbau- und Verbindungstechnik, um die elektrischen und
thermischen Anschlüsse nach außen zu realisieren.
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Si 4H-SiC
Zustandsdichte Leitungsband [cm3] 2, 80 · 1019 1, 23 · 1019
Zustandsdichte Valenzband [cm3] 1, 04 · 1019 4, 58 · 1018
Tab. 2.2: Zustandsdichten von Si und 4H-SiC
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Abb. 2.7: Diffusionsspannung an einem pn-Übergang bei Si und SiC
Daneben ermöglicht die große Bandlücke Schottkyübergänge mit einer hohen Potential-
barriere, so dass der Übergang hohe Spannungen bei gleichzeitig geringeren Leckströmen
sperren kann.
Da im Siliziumkarbid wegen des größeren Abstandes der Dotieratome von den Band-
kanten nicht alle Störstellen ionisiert sind, ergeben sich höhere Diffusionsspannungen an
pn-Übergängen gemäß (7.16) (siehe Anhang) als bei Silizium wie in Abbildung 2.7 dar-
gestellt. Die damit verbundenen höheren Durchlassspannungen in Leistungshalbleitern
führen zu höheren Durchlassverlusten, so dass im Spannungsbereich bis ca. 2 kV unipo-
lare Leistungshalbleiter ohne pn-Übergang im Leistungspfad bevorzugt werden.
Bei einigen Junction Field Effect Transistoren (JFET) wird die hohe Vorwärtsspannung
des pn-Übergangs genutzt, um ihn nahezu verlustlos im eingeschalteten Zustand zu halten
(vgl. Abschnitt 3.6).
2.3 Der Photovoltaik-Generator
Die Photovoltaik beruht auf dem inneren Photoeffekt, bei dem durch die Energie der
Sonneneinstrahlung in Halbleitermaterialien (z.B. Silizium) Elektronen aus ihren Ener-
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Abb. 2.8: Aufbau einer Solarzelle, Quelle: [9]
giebändern durch Photonen in das Leitungsband gehoben werden. Dafür muss die Energie
eines Photons der Wellenlänge λ nach [8]
E =
h · c
λ
(2.5)
mit c als Lichtgeschwindigkeit so groß sein, dass die Elektronen den Bandabstand zwi-
schen Leitungs- und Valenzband überwinden können. Das kann aber erst dann zur Erzeu-
gung von photovoltaischer Energie genutzt werden, wenn die Ladungsträger dabei einen
pn-Übergang durchqueren. Trifft ein Photon in der Raumladungszone zwischen p- und
n-Gebiet auf ein Elektron, bildet sich ein Elektron-Loch-Paar, das aber aufgrund des
elektrischen Feldes innerhalb der Raumladungszone gleich getrennt wird. So werden die
Elektronen in das n-Gebiet gezogen und die Löcher wandern in das p-Gebiet. Insgesamt
wird die p-Seite positiv und die n-Seite negativ aufgeladen. Werden die Anschlüsse der
p- und n-Seite verbunden, fließt ein Strom, der mit der Bestrahlungsstärke ansteigt. Für
detailliertere Ausführungen soll an dieser Stelle auf [9, S. 177–186] verwiesen werden.
In Abbildung 2.8 ist der grundsätzliche Aufbau einer Solarzelle zu sehen. Das p-leitende
Basismaterial hat auf der Oberseite eine n-leitende Schicht. Während die Zellenrückseite
ganzflächig metallisch kontaktiert ist, wird auf der sonnenbeschienenen Seite der elektri-
sche Kontakt durch schmale Metallfinger realisiert, um eine möglichst geringe Abschattung
der Solarzelle zu erzielen. Zur Vermeidung von Reflexionsverlusten, ist die Zellenoberfläche
mit einer Antireflexionsschicht versehen.
Das elektrische Verhalten kann nach dem Eindioden-Ersatzschaltbild modelliert werden,
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Abb. 2.9: Eindiodenmodell der Solarzelle
das in Abbildung 2.9 dargestellt ist. Eine Solarzelle kann im beleuchteten Zustand idea-
lerweise als eine Stromquelle mit einer parallel liegenden Diode betrachtet werden. Der
Parallelwiderstand Rp modelliert Kristallfehler und andere Defekte. Der Serienwiderstand
Rs beschreibt die Spannungsabfälle an den Kontakten [10].
Aus dem Eindiodenmodell ergibt sich nach [11] die gängige Strom-Spannungskennlinie
einer Solarzelle als
ISZ =
Rp
Rp +Rs
[
IPh − IS
(
exp
(
USZ +Rs ISZ
mD UT
− 1
))
− USZ
Rp
]
. (2.6)
Bei zunehmender Temperatur in der Solarzelle steigt die Temperaturspannung UT und es
verringert sich der erzeugte Strom ISZ . Er ist zudem abhängig von dem Sättigungsstrom
in Diodensperrrichtung IS, dem Photostrom IPh, dem Diodenfaktor mD, der bei einer
idealen Diode gleich 1 und bei Silizium ungefähr 2 ist, sowie der Zellspannung USZ .
Die sich aus diesem Zusammenhang ergebende Kennlinie ist in Abbildung 2.10 exem-
plarisch dargestellt. Bei steigender Bestrahlung und gleichbleibender Temperatur steigt
die maximale Leistung, die die Zellen abgeben können. Anders als die Diodenkennlinie
wird die Kennlinie der Solarzelle in der Regel mit umgekehrten Vorzeichen des Stromes
im ersten Quadranten dargestellt.
Zur Erzeugung von höheren Spannungen werden die einzelnen Solarzellen zu Solarmo-
dulen zusammengeschaltet. Ein typisches Solarmodul besteht aus 72 Zellen in Reihe. Die
Modulspannung ergibt sich aus der Summe der Einzelspannung der Solarzellen. Ein hö-
herer Strom wird durch das Parallelschalten von Solarmodulen erreicht.
Charakteristisch für die Solarzellenkennlinie ist, dass es genau ein Spannung-Strom-Tupel
gibt, an dem die abgegebene Leistung maximal wird. Dieser Punkt ist als Maximum
Power Point in Abbildung 2.10 eingezeichnet. Er variiert mit der Sonneneinstrahlung
und der Temperatur der Solarzelle. Der Realisierung des dynamischen Auffindens des
MPP widmet sich Kapitel 4.5.1.
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Abb. 2.10: Einfluss von Bestrahlung und Temperatur auf die Strom-Spannungskennlinie [9]
2.4 Passive Bauteile
Es können grundsätzlich ohmsche, kapazitive und induktive Bauteile unterschieden wer-
den.
Der ohmsche Widerstand besitzt nach dem ohmschen Gesetz einen linearen Zusammen-
hang zwischen Strom und Spannung.
2.4.1 Kapazitäten
Kapazitive Bauteile werden als Kondensatoren realisiert, über denen die Spannung ste-
tig ist und sich der Strom sprunghaft ändern kann. Die wichtigsten Kondensatortypen
in der Leistungselektronik sind Aluminium-Elektrolyt-, Folien- und Keramikkondensato-
ren. Die beiden erstgenannten Typen bestehen aus zwei elektrisch leitenden Folien die
durch ein Dielektrikum elektrisch voneinander isoliert sind. Für große Kapazitäten wer-
den nach (2.7) die Elektroden aufgewickelt, um damit eine möglichst große aktive Fläche
A auf möglichst geringen Raum zu erlangen. Zusätzlich wird der Abstand d zwischen den
Elektroden möglichst gering gehalten.
C = ε0εr
A
d
(2.7)
Im folgenden werden die drei in dieser Arbeit verwendeten Kondensatorentypen vorge-
stellt und die Verluste beschrieben.
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Abb. 2.11: Ersatzschaltbild eines Kondensators
2.4.1.1 Aluminium-Elektrolyt-Kondensatoren
Große Kapazitäten können mit Aluminium-Elektrolyt-Kondensatoren realisiert werden.
Hier wird für die Anode Aluminiumfolie verwendet, dessen Oberfläche formiert wird, um
eine besonders große aktive Fläche zu erlangen. Darauf befindet sich eine Aluminium-
oxidschicht die als Isolator dient. Die Kathode besteht aus einem flüssigen Elektrolyt. Für
die elektrische Anbindung der Kathode wird eine zweite unbehandelte Aluminiumfolie
verwendet. Dieser unsymmetrische Aufbau des Kondensators führt zu einer Polarisation,
so dass diese Kondensatoren nicht für Wechselstromanwendungen verwendet werden kön-
nen. Beim Aluminium-Elektrolyt-Kondensator setzt sich der äquivalente Serienwiderstand
RESR aus einem konstanten Anteil R0, einem frequenzabhängigen Anteil Rf und einem
temperaturabhängigen Anteil RT zusammen [12]:
RESR = R0 +Rf +RT (2.8)
R0 beschreibt die Widerstände der Anschlüsse und der Folie. Der frequenzabhängige Wi-
derstand resultiert aus dielektrischen Verlusten, die durch das Ausrichten von Dipolmo-
menten innerhalb der Oxidschicht entstehen:
Rf (f) =
Dox
2pifC
(2.9)
Der Verlustfaktor des Dielektrikum Dox ist dem Datenblatt zu entnehmen. Der tem-
peraturabhängige Widerstand RT des Elektrolyts berechnet sich nach (2.10), wobei die
Koeffizienten A = 40 und B = 0, 6 sind und der Bezugswert RT0 bei Raumtemperatur
bekannt sein muss [13].
RT (T ) = RT0(25
◦C)2−
(
T−25◦C
A
)B
(2.10)
Verglichen mit anderen Kondensatortypen ist der RESR beim Aluminium-Elektrolyt-
Kondensator groß [14]. Dies führt bedingt durch die resultierenden Verluste zu einer ge-
ringen Stromtragfähigkeit. Aufgrund des Aufbaus ergibt sich daneben eine relativ hohe
Streuinduktivität, so dass schnelle Stromänderungen, wie sie während der Kommutierung
von schnell schaltenden Leistungshalbleitern auftreten, nur schlecht geglättet werden kön-
nen und damit zu Überspannungen an den Leistungshalbleitern führen.
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2.4.1.2 Folienkondensatoren
Folienkondensatoren weisen eine geringere Kapazität als Elektrolytkondensatoren auf. Sie
werden als Wickel- oder Schichtkondensatoren gefertigt. Eine Basislage besteht abwech-
selt aus zwei Metallfolien und zwei Isolationsfolien, so dass auch beim Aufwickeln oder
Schichten kein Kontakt zwischen den Metallfolien entsteht, die jeweils mit den beiden An-
schlüssen des Kondensators verbunden sind. Als Isolierfolie werden imprägniertes Papier
oder Kunstofffolie verwendet, deren Materialeigenschaften maßgeblichen Einfluss auf die
zulässige Sperrspannung haben. Eine deutliche Erhöhung der Kapazität pro Volumen wird
durch das Aufdampfen des Metalls auf die Isolierfolie erzielt. Ein weiterer Vorteil des Auf-
dampfens ist die Eigenschaft der Selbstheilung des Kondensators nach einem Durchschlag
aufgrund von Überspannung. Folienkondensatoren weisen eine relativ geringe Tempera-
turabhängigkeit auf. Der Serienersatzwiderstand und die Streuinduktivität sind deutlich
geringer als bei Elektrolytkondensatoren. Die Lebensdauer ist wegen des Fehlens eines
flüssigen Elektrolyts unkritisch.
2.4.1.3 Keramikkondensatoren
Keramikkondensatoren haben eine geringe Kapazität und werden überwiegend als Surface
Mounted Devices hergestellt. Sie bestehen aus einer Vielzahl von übereinander geschich-
teten sehr dünnen Keramikfolien, die anschließend parallel kontaktiert werden. Ihr Vorteil
liegt in einer hohen Spannungsfestigkeit bei gleichzeitig sehr kleinen Bauformen. Zudem
treten nahezu keine Alterungserscheinungen auf. Diese Eigenschaften sind geeignet, sie
als Kommutierungskondensatoren nahe den Leistungshalbleitern zu verwenden.
2.4.1.4 Verluste in Kondensatoren
In Abbildung 2.11 ist das Ersatzschaltbild eines Kondensators dargestellt. Hierbei ist C die
eigentliche Kapazität. Der Widerstand RESR ist der äquivalente Serienwiderstand, der die
Verluste im Dielektrikum, des Elektrolyts und der Zuleitung repräsentiert. Die äquivalente
serielle Induktivität LESL setzt sich aus den parasitären Induktivitäten der Anschlüsse und
der Kondensatorwicklungen zusammen. Der zur Kapazität parallele Widerstand REPR
beschreibt die Leckströme. In der Praxis ist er sehr hochohmig und kann vernachlässigt
werden [14]. Für die Verluste gilt:
PV,C(iC) = RESR i˜
2
C (2.11)
Falls RESR aus dem Datenblatt entnommen wird, muss er in der Regel an die Arbeits-
temperatur und Frequenz angepasst werden [15].
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2.4.2 Auslegung Zwischenkreis
Kriterien für die Auslegung der Zwischenkreiskapazität sind die maximale Spannungsän-
derung bei Lastsprüngen und die Lebensdauer der Komponenten. Das erstere Kriterium
ist für Photovoltaik Anwendungen nicht relevant, da sich die Last auf der Generatorseite
verhältnismäßig langsam ändert und Lastsprünge durch fehlerbedingte Spannungsschwan-
kungen im Netz unregelmäßig auftreten und nicht den regulären Betrieb darstellen. Die
Lebensdauer von Kondensatoren mit flüssigem Elektrolyt, wie sie meist im Zwischenkreis
verwendet werden, ist begrenzt, da das Elektrolyt im Laufe des Betriebs langsam aus-
trocknet und damit die Kapazität abnimmt. Dieser Effekt hängt stark von der Temperatur
und damit von der Strombelastung durch den Kondensator ab. Die Strombelastung ergibt
sich aus der Schaltungstopologie des Wechselrichters und dem effektiven Betriebszustand.
Um die gewünschte Lebensdauer zu erreichen, wird die Stromwelligkeit pro Kondensator
reduziert, indem ausreichend viele Kondensatoren parallel geschaltet werden. Aus den
Datenblättern kann der maximale spezifische Effektivwert eines einzelnen Kondensators
bezogen auf einen Wechselstrom von 100 oder 120Hz abgelesen werden. Höher frequente
Stromanteile müssen auf äquivalente 100Hz Effektivwerte zurückgerechnet werden.
Zunächst werden die Effektivwerte der Kondensatorströme für den spannungsgespeisten
Zwei- und Drei-Stufen-Wechselrichter (VSI und NPC), den Hochsetzsteller (HSS) und
den Z-Source (ZSI) Wechselrichter bestimmt. Diese Wechselrichter werden detailiert in
Abschnitt 4.4 beschrieben. Für den VSI gilt nach [16]:
i˜C,V SI =
√
i˜2dc − i¯2dc = iˆind
√√√√M (√3
4pi
+ cos2 ϕ
(√
3
pi
− 9M
16
))
(2.12)
WobeiM den Modulationsgrad, ϕ den Phasenwinkel und iind den Strom durch die Induk-
tivität beschreiben. Gleichung (2.12) ist für einen Drei-Phasen-Drei-Leiter-Zwei-Stufen-
Wechselrichter hergeleitet worden, Simulationen zeigen jedoch, dass die Gleichung auch
für Vierleitersysteme und den NPC in guter Nährung verwendet werden kann [15]. Neben
der Stromwelligkeit des Wechselrichters, wirkt auch der Ausgangsstrom des Hochsetzstel-
lers iBC auf den Kondensator. Sein Effektivwert bestimmt sich mit dem Eingangsstrom
iin und dem Aussteuergrad a gemäß [15]:
i˜BC =
√
−1
3
(
iin − 1
2
∆iind
)3(
1− a
∆iind
)
+
1
3
(
iin +
1
2
∆iind
)3(
1− a
∆iind
)
i¯BC = (1− a) iin
i˜C,BC =
√
1
12
(1− a) (∆iind2 + 12 iin2a)
(2.13)
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Nach [17,18] werden die Ergebnisse aus (2.12) und (2.13) gemäß folgender Gleichung auf
die äquivalenten Stromwelligkeiten i˜100 bei 100Hz umgerechnet:
i˜100,C,tot =
√(
i˜C,f1
Ff1
)2
+
(
i˜C,f2
Ff2
)2
+ · · ·+
(
i˜C,fn
Ffn
)2
(2.14)
Dabei sind für i˜C,fx die Effektivwerte der Wechselstromanteile i˜C,V SI und i˜C,BC und für Ffx
die Korrekturfaktoren für die jeweiligen Frequenzen gemäß Datenblatt einzusetzen. Für
den ungünstigsten Fall, dass sich die Stromwelligkeiten von Hochsetzsteller und Wechsel-
richter nicht auslöschen, wird der äquivalente Gesamteffektivwert des Stromes nach (2.14)
wie folgt berechnet:
i˜100,C,tot =
√
i˜2100,C,V SI + i˜
2
100,C,BC (2.15)
Eine weitere für diese Arbeit relevante Schaltungstopologie ist die des Z-Source Wech-
selrichters (ZSI), der ausführlich in 4.4.3 beschrieben wird. Der Z-Source Wechselrichter
besteht aus drei Kapazitäten und zwei Induktivitäten im Zwischenkreis. Befindet sich der
ZSI nicht im Boost Betrieb, so sind alle Kondensatoren parallel geschaltet (die Indukti-
vitäten wirken als Leiter, da nur ein Gleichstrom fließt) und die Berechnung erfolgt wie
für den VSI. Für den Boost Betrieb gilt unter der Annahme, dass der Strom durch die
Induktivitäten konstant ist [19]:
i˜C1,2 =
Vin
Pin
√
D
1−D (2.16)
Für die Bestimmung von i˜100 muss die doppelte Schaltfrequenz angesetzt werden. Da
das Ergebnis aus (2.16) viel größer ist als das aus (2.12), ist (2.16) für die Auslegung
anzuwenden.
Über die Lebensdauer, die von der Umgebungstemperatur TA und der Stromwelligkeit i˜100
abhängt, kann die notwendige Anzahl der parallel geschalteten Kondensatoren bestimmt
werden. Für die Lebensdauer gilt nach [18,20,21]:
L = L02
Tmax−TA
10K K
(
1−
(
i˜100,C,tot
i˜C,rated
)2
∆T0
10K
)
i
(
Urated
Udc
)g
(2.17)
Wobei die Parameter Nennlebensdauer bei Maximaltemperatur L0, Maximaltemperatur
Tmax, Kerntemperaturanstieg ∆T0, SicherheitsfaktorKi, Nennwechselstrom i˜C,rated, Nenn-
spannung Urated, Betriebsspannung Udc und Spannungsexponent g dem Datenblatt ent-
nommen werden können.
2.4.3 Induktivitäten
Induktive Bauteile werden je nach Einsatzgebiet als Drosseln, Spulen oder allgemein als
Induktivitäten realisiert.
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Der Aufbau von Induktivitäten in der Leistungselektronik ist durch unterschiedliche Ma-
terialien für die Wicklungen und den Kern sehr vielfältig und hängt maßgeblich von der
Anwendung ab. Am weitesten verbreitet sind Wicklungen aus Kupfer in Form von Rund-
draht, Flachdraht Kupferfolie oder Litze.
Die Größe der Induktivität L hängt von der Anzahl der Windungen N , den geometri-
schen Abmessungen (mittlere Weglänge im Eisen lFe, Querschnittsfläche A und Länge des
Luftspalts δ) und den magnetischen Eigenschaften des Kernmaterials (Permeabilitätszahl
µr und magnetische Feldkonstante µ0) ab:
L = N2AL mit AL =
µ0A
lFe
µr
+ δ
(2.18)
2.4.3.1 Der Spulenkern
Der zweite Bestandteil von Spulen der Leistungselektronik ist der Kern. Die Spule wird so
ausgelegt, dass die Magnetisierungsschleife nicht in Sättigung gelangen kann, da dann die
Permeabilität und damit auch die Induktivität abnimmt. Fließt neben dem Wechselstrom
zusätzlich ein Gleichstrom durch die Induktivität, so wird die Spule vormagnetisiert und
das Zentrum der Magnetisierungsschleife verlagert sich aus dem Ursprung heraus [22].
Um einen Betrieb über die Sättigungsgrenze hinaus zu verhindern, muss die Magnetisie-
rungsschleife durch Verringerung des Stromes verkleinert werden. Eine andere Möglichkeit
ist, in den Kern einen Luftspalt der Breite δ einzufügen. Es gilt die Durchflutungsglei-
chung nach Maxwell mit der magnetischen Feldstärke im Eisen HFe und der magnetischen
Flussdichte B:
HFelFe +
B
µ0
δ = IN (2.19)
Durch den Luftspalt wird die Magnetisierungskennlinie in Richtung der Feldstärke gedehnt
[23] [22]. Die Feldstärke, die durch die Vormagnetisierung hervorgerufen wird, verringert
sich in Abhängigkeit der Breite des Luftspalts:
HFe =
IN
lFe + µrδ
(2.20)
Damit wird das Zentrum der Magnetisierungsschleife weniger weit aus dem Ursprung ver-
schoben als ohne Luftspalt und zusätzlich wird die Sättigungsgrenze wegen der Dehnung
der Kurve erst bei sehr viel größeren Aussteuergraden erreicht. Ein weiterer Vorteil des
Luftspaltes ist, dass sich die Linearitätseigenschaften der Spule verbessern [24]. Neben
dem Einfluss des Luftspaltes auf die Magnetisierungskennlinie hat nach Gleichung (2.18)
auch das Kernmaterial maßgebliche Auswirkungen auf die Induktivität der Spule.
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2.4.3.2 Beschreibung unterschiedlicher Kernmaterialien
Im folgenden werden die für die Leistungselektronik wichtigsten Kernmaterialien von Spu-
len und Transformatoren vorgestellt und deren spezifischen Eigenschaften nach [22] be-
schrieben. Diese Auflistung ist als Entscheidungsgrundlage für die Auswahl des Kernma-
terials zu sehen. In Tabelle 2.3 sind die physikalischen Eigenschaften der unterschiedlichen
Materialien zusammengefasst.
Geblechte Kerne
In der Regel werden Kerne nicht aus einem Stück weichmagnetischen Kernmaterial ge-
fertigt, sondern, um Eisenverluste in Form von Wirbelströmen zu vermeiden, aus zu Ble-
chen kaltgewalzten Materialien. Abhängig von der Kernform wird das Blech gewickelt
(Ringkern, Schnittbandkern) oder gestapelt (z.B. EI-, UI- oder M-Kerne). Grundsätzlich
sind die einzelnen Blechlagen zu einander isoliert und fest verklebt oder verspannt. In der
Leistungselektronik sind als Kernmaterialen Eisen-Silizium-Legierungen und Eisen-Nickel-
Legierungen am weitesten verbreitet. Bei der Eisen-Silizium-Legierung werden durch den
Siliziumanteil von 3-6,5 % die Ausbildung von Wirbelströmen und die Magnetostriktion
reduziert. Unter Magnetostriktion wird die Dehnung des ferromagnetischen Materials auf
Grund der Ausrichtung der Weissschen Bezirke verstanden. Die Dehnung beträgt bei Eisen
10 − 30µm/m [25]. Nachteile der Siliziumbeimischung sind eine Verringerung der Sätti-
gungsflussdichte und eine Versprödung des Materials. Typische Anwendungen sind Induk-
tivitäten, Transformatoren und Maschinen bei Frequenzen um 50 Hz. Die Eisen-Nickel-
Legierungen werden je nach Anteil der Nickelbeimischung unterschieden. Die höchste re-
lative Permeabilität (µr = 10000)wird bei einem Nickelanteil von 80% erzielt (Permalloy,
Mumetall). Die größte Sättigungsflussdichte von 1, 6 T wird bei einem Anteil von 50%
erreicht (Isoperm). Bei 36% Nickel (Invar) wird der größte spezifische elektrische Wider-
stand mit 0, 75µΩ gemessen. Die Anwendung dieser Legierungen liegt in Transformatoren
und Induktivitäten im Frequenzbereich von 1− 16 kHz.
Pulvereisenkerne
Pulvereisenkerne werden aus Eisen und einem geringen Anteil an Kohlenstoff hergestellt.
Das Pulver wird mit Kunstharz gebunden, so dass sehr kleine Eisenpartikel entstehen, die
durch das Harz voneinander isoliert sind. Dadurch entstehen zwei unterschiedliche Arten
von Wirbelströmen. Zum einen bilden sich Wirbelströme in den einzelnen Eisenpartikeln
aus und zum anderen ergeben sich Wirbelströme durch den gesamten Kern, die jedoch
durch die schlechte Leitfähigkeit gedämpft werden. Die Sättigungsflussdichte liegt im Be-
reich von 1 − 1, 3T und ist damit relativ hoch. Die relative Permeabilität ist verglichen
zu geblechten Kernen gering (1− 500). Als Anwendungsbereich sind Drosseln mit einem
Stromanteil im mittleren Kilohertzbereich zu nennen.
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Amorphe Legierungen
Amorphe Legierungen bestehen aus Eisen, Kobalt, Nickel, Silizium und Magnesium in
unterschiedlichen Zusammensetzungen. Der Herstellungsprozess ist relativ aufwendig und
teuer. Die Legierung wird als ein sehr dünnes Band (typisch 5−25µm) direkt aus dem flüs-
sigen Zustand gewonnen. Die hervorragenden magnetischen Eigenschaften sind eine hohe
magnetische Sättigungsflussdichte von bis 1, 8 T, im Vergleich zu geblechten Kernen, ein
hoher spezifischer Widerstand und eine hohe Permeabilität von 10000 bis 150000. Die
Permeabilität kann durch thermische Behandlung bei gleichzeitigem Anlegen eines ma-
gnetischen Feldes variiert werden. Die Kernverluste sind verhältnismäßig gering. Typische
Anwendungen sind Gleichtaktfilter, DC-DC-Steller und Power-Factor-Correction, die im
gesamten Kilohertzbereich arbeiten.
Ferrite
Ferrit ist neben den geblechten Kernen das am häufigsten verwendete Kernmaterial in der
Leistungselektronik. Zur Herstellung wird Eisen zu Einbereichsteilchen mit einer Korn-
größe von 1− 2µm gemahlen, so dass jedes Korn möglichst nur einen Weissschen Bezirk
enthält. Da die Metalle oxidiert sind, ist die Oberfläche schlecht leitend. Durch Sintern
wird der Metallstaub in die gewünschte Kernform gebracht. Wegen des hohen ohmschen
Widerstandes des Ferrits können sich nahezu keine Wirbelströme ausbilden, so dass die
Kernverluste stark reduziert sind. Gleichzeitig wirken die Oxidschichten um die Körner
wie ein im Kernmaterial verteilter Luftspalt. Nachteilig bei Ferriten ist, dass die Sät-
tigungsflussdichte Bsat mit maximal 0, 45 T nur 30 - 50% der Sättigungsflussdichte von
Schnittbandkernen beträgt. Wird die Sättigungsflussdichte überschritten, verliert der Fer-
rit seine sehr gute magnetische Leitfähigkeit und es kommt zu einem stark ausgeprägten
Streufeld. Dabei sinkt die Induktivität der Drossel erheblich ab. Dies hat zur Folge, dass
für viele Anwendung ein zusätzlicher Luftspalt nötig ist, um die Flussdichte zu begrenzen.
Die Permeabilität kann zwischen 100 und 20000 im Herstellungsprozess festgelegt werden.
Nanokristalline Kernmaterialien
Nanokristaline Kernmaterialien sind Legierung aus einer Vielzahl von Metallen. Die
Herstellung erfolgt ähnlich wie bei den amorphen Legierungen. Erst bei der anschließ-
enden speziellen thermischen und magnetischen Behandlung entstehen die nanokristal-
linen Strukturen. Das magnetische Verhalten verbindet die hohe Sättigungsflussdichte
(1, 2−1, 5 T) von geblechten Kernen und die geringen Kernverluste bei hohen Frequenzen
von Ferriten. Die Permeabilität kann im Herstellungsprozess zwischen 15000 und 20000
festgelegt werden und ist über einen großen Frequenzbereich konstant. Die Hysteresekurve
weist über weite Bereiche einen linearen Verlauf auf, außerdem ist nur eine geringe Tempe-
raturabhängigkeit festzustellen. Auf Grund der genannten Eigenschaften eignen sich dieses
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Material
Zusammen-
setzung
µr BSat [T] ρ [µΩm] PV [W/kg] TC [
◦C]
Eisen Silizium
gebecht
3 - 6 % Si
1000 -
10000
1,9 0,4 - 0,7
0,3 - 3 @
1,5T 50Hz
720
Nickel Stahl
geblecht 80
Permaloy
80% Ni
10000 1 0,15
24 @ 0,2 T
50 kHz
500
Nickel Stahl
geblecht 50
Isoperm 50 %
Ni
3000 1,6 0,35
22 @ 0,2
T 5 kHz
500
Nickel Stahl
geblecht 35
Invar 30-40%
Ni
2000 0,6 0,75
21 @ 0,2 T 5
kHz
500
Eisenpulver
95 % Fe 5
% Luft
1-500 1-1,3 700
Ferrit
MnZn,
NiZn
100-20000 0,3-0,45
102-104 MnZn
107-109 NiZn
12 @ 0,2T
20 kHz
125-450
Nanokristallin 73,5-90% Fe
15000-
20000
1,2-1,5 0,4-1,2
5 @ 0,2 T 20
kHz
600
Amorphe
Legierung Fe
73,5 % Fe
Banddicke
5− 25µm
10000-
150000
0,7-1,8 1,2-2
18 @ 0,2 T,
20 kHz
350-450
Amorphe
Legierung Co
70-73 % Co
Banddicke
25µm
10000-
150000
0,5-0,8 1,4-1,6
7-18 @ 0,2 T,
20 kHz
400
Tab. 2.3: Übersicht über die wichtigsten Eigenschaften der verschieden Kernmaterialien [22]
Kernmaterial für zahlreiche Anwendungen wie zum Beispiel EMV-Filter, DC-DC-Steller
und Hochfrequenztransformatoren aber auch für spezielle Messgeräte zur Strommessung.
2.4.3.3 Verluste in der Spule
Für die Betrachtung des Wirkungsgrades des Gesamtsystems Wechselrichter sind auch die
Verluste, die in den induktiven Bauelementen entstehen von Bedeutung. In Abbildung
2.12 ist das Ersatzschaltbild einer Drossel mit den wichtigsten parasitären Elementen
dargestellt. Jedes dieser Elemente ist eine Quelle spezifischer Verluste, die nach ihrer
Entstehung in Kupfer- (RCu), Hysterese-(RHyst), Wirbelstrom- (REddy) und Anormale
Verluste (RAno) unterteilt werden. Die Streuelemente Rσ und Lσ sind verglichen mit RCu
und L sehr klein und spielen nur im Zusammenhang mit der parasitären Kapazität CWind
eine Rolle.
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Abb. 2.12: Ersatzschaltbild einer Drossel mit parasitären Elementen
Kupferverluste
In den Windungen fallen die sogenannten Kupferverluste an, die durch deren ohmschen
Widerstand hervorgerufen werden. Dieser Kupferwiderstand ist für dicke Leiterdurch-
messer und bei hohen Frequenzen frequenzabhängig. Die Kupferverluste PCu werden bei
Drahtdurchmessern bis 0,5 mm und Frequenzen bis effektiv 100 kHz durch den ohmschen
Widerstand RCu der Wicklung hervorgerufen [23] [26]. Es gilt:
PCu = RCuI
2 (2.21)
Bei Frequenzen ab dem mittleren kHz-Bereich oder bei größeren Drahtdurchmessern ist
zusätzlich der Skin-Effekt (auch Stromverdrängung) zu berücksichtigen [23]. Dieser Effekt
bewirkt bei Leitern, die von einem Wechselstrom durchflossen werden, dass die Strom-
dichte im Inneren des Leiters geringer ist als an der Oberfläche. Dadurch ist der effektiv
zum Stromfluss beitragende Leiterquerschnitt reduziert und somit steigt der ohmsche Wi-
derstand des Leiters an. Die Ursache für die Stromverdrängung ist das Magnetfeld, das
sich um einen stromdurchflossenen Leiter ausbildet. Dieses Magnetfeld verursacht Wir-
belströme im Leiterinneren, welche dem eigentlichen Strom entgegen gesetzt sind. Der
Effekt ist umso ausgeprägter je größer der Leiterquerschnitt und je höher die Frequenz ist.
Der Skineffekt kann über die Eindringtiefe oder den resultierenden ohmschen Widerstand
beschrieben werden. Die Eindringtiefe δ ist von der Geometrie des Leiters unabhängig
und gibt an, bei welcher Tiefe die Stromdichte um den Faktor e−1 = 37% abgesunken
ist [22, 26–28]:
δ =
1√
pifµ0µrκ
(2.22)
Abbildung 2.13 zeigt die Eindringtiefe bei einem Kupferdraht. Der Skineffekt muss be-
achtet werden, wenn die Eindringtiefe kleiner als der halbe Leiterdurchmesser ist. Zur
genauen Bestimmung des resultierenden Widerstands bei einem kreiszylindrischen Quer-
schnitt sind Besselfunktionen notwendig. Hinreichend genaue Ergebnisse (Fehler < 10%)
können unter Anwendung der Gleichungen (2.24) bis (2.26) und einer entsprechenden
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Abb. 2.13: Eindringtiefe in Abhängigkeit der Frequenz bei einem Kupferdraht
Fallunterscheidung erzielt werden. Für den Gleichstromwiderstand R0 eines Leiters der
Länge l und Durchmesser d gilt:
R0 =
4l
piκd2
(2.23)
Für den resultierenden Widerstand RSkin gelten folgende Gleichungen nach [26]
RSkin = R0 für d/δ ≤ 2 (2.24)
RSkin = R0
[
1 +
(
d
5, 3 δ
)4]
für 2 < d/δ ≤ 4 (2.25)
RSkin = R0
(
0, 25 +
d
4 δ
)
für 4 < d/δ < 10 (2.26)
Kernverluste
Um die Kernverluste beschreiben zu können, bietet es sich an zunächst die physikalischen
Vorgänge im Kern zu betrachten. In dieser Arbeit wird das sicher geläufigste Modell der
Weissschen Bezirke zur Beschreibung des Magnetismus mit sogenannten Elementarmagne-
ten oder magnetischen Dipolen verwendet [29]. Hierüber lassen sich die meisten Effekte wie
Hysterese, Wirbelströme, Geräuschentwicklung, Sättigung und Verluste gut erklären. Das
Modell geht von einem ferromagnetischen Material aus, das über seine Curie-Temperatur
erhitzt ist und somit nach außen unmagnetisch ist. Dennoch befinden sich in dem Material
Elementarmagnete mit einem materialabhängigen magnetischen Moment, das wiederum
ein Vielfaches von dem Bohrschen Magneton µB ist. Das Bohrsche Magneton entspricht
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dem magnetischen Moment eines Elektrons [30] und ist bestimmt durch
µB =
qe~
2me
(2.27)
wobei ~ das Plancksche Wirkungsquantum, qe die Ladung eines Elektrons und me die
Elektronenmasse sind.
Bei Temperaturen oberhalb der Curie-Temperatur sind die Elementarmagnete nicht mehr
zueinander ausgerichtet und das Magnetfeld hebt sich im Mittel auf. Wird nun das Mate-
rial unter die Curie-Temperatur abgekühlt, kommt es zu einer spontanen Magnetisierung,
d.h. benachbarte Dipole richten sich gegeneinander aus. Dieser Prozess beginnt allerdings
an vielen Orten gleichzeitig mit unterschiedlichen Ausrichtungen der magnetischen Dipole.
Bereiche, in denen sich die Elementarmagnete gleich ausgerichtet haben, werden als Weiss-
sche Bezirke bezeichnet. Der Übergang von einem Weissschen Bezirk zum benachbarten
mit anders orientierten Dipolen heißt Bloch-Wand. Auf den atomaren Aufbau einer sol-
chen Bloch-Wand soll hier nicht näher eingegangen werden, eine detaillierte Beschreibung
ist jedoch in [22,30,31] zu finden. Über das gesamte Volumen des Körpers heben sich die
einzelnen Magnetfelder der Weissschen Bezirke auf und nach außen ist kein Magnetfeld
messbar. Wird nun das Material von einem steigenden magnetischen Feld durchflutet, so
treten drei unterschiedliche Effekte auf:
• Bloch-Wand-Verschiebung
• Drehung der Dipole
• Paraprozess
Bei geringen Feldstärken dehnen sich zunächst die Weissschen-Bezirke aus, deren Orien-
tierung der Dipole am ehesten mit dem angelegten Feld übereinstimmt. Für die Verschie-
bung ist verglichen mit den anderen beiden Effekten wenig Energie erforderlich. Jedoch
ist die Verschiebung der Blochwände als diskontinuierlich anzusehen, da die Blochwän-
de von atomaren Gitterfehlern zu Gitterfehlern springen (sog. Barkhausen-Sprünge) und
dafür eine definierte Energie benötigen. Die Barkhausen-Sprünge sind auch der Grund
dafür, dass bei einem Abschalten des magnetischen Feldes eine gewisse Magnetisierung
des Materiales erhalten bleibt, da nicht genügend Energie bereit steht, um alle Sprünge
rückgängig zu machen.
Der zweite Effekt, der erst bei höheren Feldstärken auftritt, besteht darin, dass sich Di-
pole, die nicht zum äußeren Feld orientiert sind, zu drehen beginnen. Auch diese Drehung
erfolgt gequantelt. Sind alle Elementarmagnete ausgerichtet, befindet sich das Material
im Zustand der magnetischen Sättigung. Die Drehung ist auch Ursache für die Magneto-
striktion, da die räumliche Ausdehnung der Dipole diagonal-unsymmetrisch ist.
2.4 Passive Bauteile 27
Der Paraprozess tritt erst ab der Sättigungsfeldstärke auf und kann mit diesem Modell
nicht erklärt werden. Die Ursache ist darin zu finden, dass durch höhere Feldstärke eine
größere Ordnung des Spins erzwungen wird. Mehr dazu ist in [31] zu finden.
Hystereseverluste
Die Hystereseverluste PHyst sind ein Maß für die Energie, die zur Ummagnetisierung
aufgewendet werden muss. Die Ummagnetisierungsenergie entspricht dabei der von der
Hysteresekurve umschlossenen Fläche. Wird diese mit der Frequenz multipliziert, ergibt
sich die umgesetzte Leistung:
PHyst = f
∮
BdH (2.28)
Die mathematische Beschreibung der Hysteresekurve führt jedoch zu sehr komplexen Glei-
chungen, so dass die Hersteller von Kernmaterialien in ihren Datenblättern häufig einen
sog. Hystereseverlustfaktor kHyst angeben. Mit diesem und dem Kernverlustkoeffizienten
β, der für sehr kleine Magnetisierungen B < 1 mT β = 2, für große Magnetisierung bei
Eisen β = 1, 5...2 und Ferrite β = 2...3 beträgt, können mit folgender Gleichung die
Hystereseverluste bestimmt werden [32]:
PHyst = fkHystB
β (2.29)
Wirbelstromverluste
Die Wirbelstromverluste PEddy entstehen durch die induzierten Wirbelströme im leiten-
den Kern. Damit hängen sie von der maximalen Amplitude der Flussdichte, der Frequenz
und des spezifischen Widerstands des Kernmaterials ab. Wegen des quadratischen Zu-
sammenhangs zwischen Spannung am Widerstand und Verlustleistung gehen B und f
quadratisch ein:
PEddy = kEddy
f 2B2Max
ρ
(2.30)
Hierbei stellt kEddy den dimensionslosen, materialabhängigen Wirbelstromverlustfaktor
dar. Diese Gleichung gilt jedoch nur für kleine Frequenzen, da bei hohen Frequenzen
der spezifische Widerstand nicht konstant bleibt. Für die sehr verbreiteten geblechten
Eisenkerne aber auch für Nanokristalline und amorphe Kernmaterialien, die ebenfalls aus
blechähnlichen Bändern bestehen, gelten für sinus- und dreieckförmige Ströme folgende
Gleichungen [22]:
PEddy,sin =
pi2
6
VFed
2
blechf
2B2Max
ρ
(2.31)
PEddy,tri =
4
3
VFed
2
blechf
2B2Max
ρ
(2.32)
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Hierbei wird die Dicke dblech der Bleche berücksichtigt, da sie maßgeblich die Ausbreitung
der Wirbelströme beeinflusst.
Anormale Verluste
Die sogenannten anormalen Verluste werden von den Wirbelströmen verursacht, die in
der Nähe der Bloch-Wände lokalisiert sind. Eine genaue Beschreibung des dafür zu Grunde
liegenden Modell ist in [29,33] zu finden. Eine Abschätzung kann nach folgender Gleichung
erfolgen:
PAno ≈ C (fBMax)3/2 (2.33)
Der Parameter C hängt vom Material und Geometrie des Kerns ab.
Parasitäre Kapazität
Zwei mit dem Abstand 2a parallelverlaufende Leiter mit dem Radius r und der Länge l
stellen eine Kapazität dar:
Cpar =
piε0εrl
ln
(
a
r
+
√(
a
r
)2 − 1) (2.34)
Die parasitäre Kapazität CCu einer Spule ist die Summe aller Kapazitäten Cpar zwischen
den einzelnen Windungen und dem Spulenkern. Im Ersatzschaltbild liegt CCu parallel
zur Induktivität L und bildet mit ihr einen Parallelschwingkreis. Die Resonanzfrequenz
bestimmt sich nach:
ωres =
1√
LCCu
(2.35)
Die Resonanzfrequenz kann bei schnell schaltenden Leistungshalbleitern angeregt werden,
da die Anstiegs- und Fallzeiten von Strom und Spannung gerade in diesem Spektrum
liegen [1].
Daneben führt die parasitäre Kapazität der Spule auch zu zusätzlichen Verlusten, wenn
rechteckförmige Spannungen auf die Spule geschaltet werden. Die Kapazität wirkt wäh-
rend des Schaltvorgangs wie ein Kurzschluss und der Strom wird nur durch Streuelemen-
te Rσ und Lσ der Zuleitungen, den ESR der korrespondierenden Kapazitäten sowie den
Durchlasswiderständen der Leistungshalbleiter begrenzt und verursacht dort entsprechen-
de Verluste. Zusätzlich addiert sich die Stromspitze auf die Rückstromspitze der Freilauf-
diode und trägt damit auch zu den Schaltverlusten der Halbleiter bei. Der Stromverlauf
richtet sich beim Anstieg nach dem Schaltverhalten des Leistungshalbleiters [1]. Verein-
facht kann ein linearer Anstieg mit der Steigung Imax/ti,r angenommen werden, wobei ti,r
die Anstiegszeit des Stromes beschreibt. Nach Erreichen des Maximums fällt der Strom
gemäß
i(t) =
U
Rges
e
− t
RgesCCu (2.36)
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ab.
2.4.4 Auslegung Netzfilter
Bedingt durch die Funktionsweise des Wechselrichters sind in den Phasenströmen des
Wechselrichters nicht nur die Grundschwingung sondern zusätzlich Harmonische der Grund-
schwingung sowie eine Stromwelligkeit der Schaltfrequenz und deren Harmonischen zu
finden. Für eine zuverlässige Energieversorgung und zur Gewährleistung, dass alle ange-
schlossenen Erzeuger und Verbraucher störungsfrei funktionieren können, sind Grenzen
in Form von Normen (u.a. VDE 0550 [34], IEC61000-3-x [35], IEC 62109-2 [36], IEEE
519 [37]) und Netzanschlussregeln der Netzbetreiber festgelegt worden, die den Anteil
von Frequenzanteilen neben der Grundfrequenz begrenzen. Bei der Topologie des Netz-
filters sind einige Regeln zu beachten: Da das Netz eine Spannnung vorgibt, kann das
passive Element am Netzanschluss kein netzparalleler Kondensator sein, da dieser wie ein
Kurzschluss wirken würde. Das Gleiche gilt für den spannungsgespeisten Wechselrichter,
da dieser entweder die positive oder die negative Zwischenkreisspannung in Form von
Rechteckimpulsen auf das Filter schaltet. Schon ein kleiner Kondensator würde zu sehr
großen Umladeströmen führen. Aus diesen Überlegungen ergibt sich für das Filter eine
Struktur, die sowohl auf der Netzseite als auch auf der Umrichterseite eine Induktivität
aufweist. Im folgenden werden zwei Filtertopologien vorgestellt.
2.4.4.1 Das netzseitige L-Filter
Die einfachste Topologie, die diese Forderung erfüllt, ist eine einzelne Induktivität in jeder
Phase. Die Auslegung erfolgt gemäß der Normen VDE 0570-2-20 [38] und IEC 62109-2 [36].
Nach [22] kann die minimale Netzinduktivität wie folgt berechnet werden:
Lmin >
ukUg
ωIg
(2.37)
Die minimale Kurzschlussspannung uk ist in der VDE 0570-2-20 mit 5% festgelegt. Gleich-
zeitig dürfen die in der Norm IEC 62109-2 festgelegten und in Tabelle 2.4 dargestellten
Obergrenzen für die Amplituden der einzelnen Harmonischen nicht überschritten werden.
Dies kann dazu führen, dass die Induktivität größer als Lmin gewählt werden muss. Neben
der Einhaltung der einschlägigen Normen, kann es wegen der Bauteile und der Rege-
lung des Wechselrichters notwendig sein, dass die dem Netzstrom überlagerte maximale
Stromschwankungsbreite in gewissen Grenzen gehalten wird. Für einen Wechselrichter mit
geerdetem Zwischenkreis kann die Stromwelligkeit ∆ig,sw nach Gleichung (2.38) zu jedem
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Störungsgrenzen der Amplituden der Harmonischen ungerader Ordnung ν
3 ≤ ν ≤ 9 11 ≤ ν ≤ 15 17 ≤ ν ≤ 21 23 ≤ ν ≤ 33 35 ≤ ν ≤ 39
4,0 2,0 1,5 0,6 0,3
Störungsgrenzen der Amplituden der Harmonischen gerader Ordnung ν
2 ≤ ν ≤ 10 12 ≤ ν ≤ 16 18 ≤ ν ≤ 22 24 ≤ ν ≤ 34 36 ≤ ν ≤ 40
1,0 0,5 0,375 0,15 0,075
Tab. 2.4: Grenzwerte der Norm IEC 62109-2 für die Amplituden der Harmonischen gerader und
ungerader Ordnung der Netzströme bei Einspeisung von Solarenergie ins Netz in Pro-
zent vom Nennstrom
Zeitpunkt bestimmt werden. Die Gleichung lässt sich aus dem Momentanwert der Span-
nung und der Modulationsfunktion herleiten und gilt für eine ausreichend gut geglättete
Zwischenkreisspannung Udc und verlustlose Bauteile.
∆ig,sw (ωt) =
Udc
2
− uˆg · sin (ωt)
Lg
Tsw
2
(
1 +
uˆg
Udc
2
sin (ωt)
)
=
UdcTsw
4Lg
(
1− 4uˆ
2
g
U2dc
sin2 (ωt)
) (2.38)
Hierbei bezeichnet ω die Kreisfrequenz der Netzspannung, t die Zeit, uˆg den Spitzenwert
der Netzspannung, Lg die Induktivität der Netzdrossel und Tsw die Periodendauer der
Netzfrequenz. Die Stromwelligkeit ist unabhängig von der zu übertragende Leistung und
dem Phasenwinkel und hat ihr Maximum beim Nulldurchgang der Grundschwingung der
Netzspannung ug. Bei einem hohen Anteil an eingespeister Blindleistung verschieben sich
die Maxima des Grundschwingungstromes hin zu den Nulldurchgängen der Spannung, so
dass sich die hohe Stromwelligkeit im Bereich des Strommaximums addiert. Dadurch kann
es zu erhöhten Spitzenströmen in den Leistungshalbleitern und Filterelementen kommen.
Insbesondere für die Auslegung der Netzdrossel Lg ist der maximale momentan Strom
ausschlaggebend, um einen Betrieb in der Sättigung der Induktivität zu verhindern. Für
den Fall, dass die Phasenlage zwischen Strom und Spannung pi/2 beträgt, fallen der Spit-
zenwert des Netzstromes und die maximale Stromwelligkeit zusammen, so dass für den
maximalen Strom gilt:
ig,max = iL +
UdcTsw
4Lg
(2.39)
Zur Charakterisierung von Netzstörungen wird der Parameter „Total Harmonic Distorti-
on“ (THD) für den Strom nach IEC 61000-3-4 [35] verwendet. Er ist das Verhältnis von
Oberschwingungsanteil zu Grundschwingungsanteil und ist in der Norm bis zur 50. Ord-
nung definiert. Nach der Norm IEEE 519 [37] darf der THD bei der Speisung von Energie
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ins Netz maximal 5 Prozent betragen. Der THD berechnet sich nach Gleichung (2.40).
THD =
√
50∑
ν=2
I2ν
Iν=1
(2.40)
2.4.4.2 Das netzseitige LCL-Filter
Eine Alternative zur Verwendung eines L-Filters ist der Einsatz eines LCL-Filters, wel-
ches eine deutlich bessere Filterung der Phasenströme des Netzpulsstromrichters bietet.
Insbesondere die Harmonischen des Phasenstromes um die Schaltfrequenz und deren Viel-
fache müssen teilweise in einigen Anwendungen stärker gedämpft werden. Der Nachteil
gegenüber dem L-Filter ist, dass das LCL-Filter ein schwingungsfähiges System bildet. In
Abb. 2.14 ist das einphasige Prinzipschaltbild des LCL-Filters dargestellt. Die Koppelwi-
derstände werden hier vernachlässigt.
Netz
Wechsel-
richter
L
g
L
inv
C
f
U
g Uinv
R
f
Abb. 2.14: Einphasiges Ersatzschaltbild des LCL-Filter
Die hier erläuterte Auslegung eines solchen passiven LCL-Filters erfolgt nach der Methode
nach [39], bei der zuerst eine Basisimpedanz Zb und eine Basiskapazität Cb nach den
Gleichungen (2.41) und (2.42) mit der Eingangsleistung Pin und der Netzkreisfrequenz ω
bestimmt wird:
Zb =
U2g
Pin
(2.41)
Cb =
1
ωZb
(2.42)
Die Induktivität Linv auf der Wechselrichterseite wird durch die maximal gewünschte
Stromschwankungsbreite bei Schaltfrequenz festgelegt.
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Die Filterkapazität Cf ergibt sich über:
Cf = xCb (2.43)
mit x:= Prozentanteil der absorbierten Blindleistung im Nennbetriebspunkt
Über die Gleichung (2.44) und entsprechende Umformung wird das Induktivitätsverhält-
nis r = Lg
Linv
zwischen wechselrichterseitiger und netzseitiger Induktivität des LCL-Filters
bestimmt, wobei iL(fsw)
ig(fsw)
die Dämpfung der Welligkeit, die durch das Schalten hervorgeru-
fen wird, beschreibt [39]:
iL(fsw)
ig(fsw)
=
1
|1 + r · (1− ax)| (2.44)
mit a = 2pi · f 2s · LinvCb;
Die Resonanzfrequenz ωres des Filters sollte nach [39] zwischen der zehnfachen Netzfre-
quenz und der halben Schaltfrequenz fsw liegen. Es ergibt sich eine Resonanzfrequenz
von:
ωres =
√
Linv + Lg
LinvLgCf
(2.45)
Zur Bestimmung des Dämpfungswiderstandes Rf wird zunächst die Impedanz des Filter-
kondensators Cf bei Resonanzfrequenz berechnet:
Zcf,res =
1
ωresCf
(2.46)
Der Dämpfungswiderstand Rf wird in der Größenordnung der Impedanz Zcf,res gewählt.
Für kleinere Werte des Widerstandes Rf ergeben sich geringere Verluste, jedoch kann
das System bei zu geringen Widerstandswerten an die Stabilitätsgrenze geführt werden,
wodurch Oszillationen auftreten können.
2.5 Treiber: Generelle Anforderungen
Unter dem Begriff Treiber wird hier die Hardware verstanden, mit der die Leistungs-
halbleiter angesteuert werden. Dabei müssen die Ausgangsparameter des Treibers an den
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Abb. 2.15: Schematische Darstellung eines Treibers
anzusteuernden Leistungshalbleiter angepasst werden. Typische Eigenschaften des Aus-
gangssignals sind Flankensteilheit, Amplitude des Stromes oder der Spannung aber auch
Robustheit gegen elektromagnetische Einkopplungen und Schutzeinrichtungen. Diese spe-
zifischen Eigenschaften und deren Realisierung werden in den jeweiligen Unterkapiteln, in
denen die Leistungshalbleiter beschrieben werden, erläutert. An dieser Stelle werden die
Eigenschaften dargestellt, die für alle verwendeten Treiber Gültigkeit haben. In Abbildung
2.15 ist der Treiber schematisch dargestellt.
2.5.1 Potentialentkopplung
Da insbesondere bei den High-Side-Treibern das Bezugspotential während jeder Schaltpe-
riode zwischen positiver und negativer Zwischenkreisspannung springt, muss das Potential
von den Signalen und der Versorgungsspannung auf der Leistungshalbleiterseite von der
übrigen Schaltung entkoppelt sein. Die verbreitesten Verfahren, um dies in der hier rele-
vanten Leistungsklasse zu realisieren, sind die Verwendung einer galvanischen Trennung
und die Bootstrap-Schaltung. Bei der galvanischen Trennung (vgl. Abb. 2.15) werden
die Signale und die Versorgungsspannung jeweils separat über einen Transformator bzw.
über eine optische Strecke übertragen. Dafür muss die Versorgungsspannung zunächst
in eine hochfrequente Wechselspannung gewandelt und nach der Transformation wieder
gleichgerichtet werden.
Für die Signalübertragung wird das Steuersignal des Controllers zunächst verstärkt, und
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dann ein optisches Signal erzeugt. Dieses Lichtsignal wird auf der galvanisch getrenn-
ten Leistungsseite des Treibers von einem Phototransistor empfangen, verstärkt und an
die Anforderungen zur Beschaltung des Leistungshalbleiters angepasst. Bei der optischen
Übertragung können zwei Varianten unterschieden werden: Zum einem die Übertragung
mittels Lichtwellenleiter, bei der Sender und Empfänger nahezu beliebig weit auseinander-
liegen können, und die Übertragung über einen Optokoppler, bei dem Sender und Empfän-
ger in einem Gehäuse angeordnet sind. Die Variante Lichtwellenleiter bietet einige Vorteile
hinsichtlich Flexibilität und elektromagnetischer Empfindlichkeit, da der Leistungsteil des
Treibers weit von der störempfindlichen Steuereinheit entfernt platziert werden kann und
damit weder leitungsgebundene noch leitungsungebundene Störungen übertragen werden
können. Andererseits wird der Wechselrichter insgesamt dadurch weniger kompakt und
kostenintensiver als bei der Realisierung mittels Optokopplern.
Die teilweise sehr schnellen Potentialänderungen auf der Leistungsseite des Treibers kön-
nen sich beim Optokoppler wegen der bauartbedingten Nähe von Sender und Empfänger
kapazitiv einkoppeln und zu unbeabsichtigten Ausgangssignalen führen. Spezielle Opto-
koppler für die Leistungselektronik beinhalten deshalb einen faradayschen Schirm, der
das Signal beim Durchlaufen des empfindlichen Photoempfängers und der integrierten
Verstärkungseinheit vor kapazitiver Einkopplung schützt.
Neben der weit verbreiteten optischen Übertragung sind auch relative neue Magneto-
koppler erhältlich [40]. Sie nutzen den Giant-Magnetoresistance- (GMR-) Effekt aus, um
zum einen eine galvanische Trennung zu realisieren und zum anderen den Zustand auch
nach der Schaltflanke beliebig lange halten zu können [41]. Die Vorteile dieser Bautei-
le liegen in einer deutlich höheren Übertragungsgeschwindigkeit bei gleichzeitig höherer
Spannungsfestigkeit, als sie bei Optokopplern zu finden sind.
Bei der Bootstrap-Schaltung erfolgt keine galvanische Trennung (vgl. Abb 2.16). Es wird
ein Treiber-IC verwendet, der von zwei getrennten Potentialen versorgt wird. Dabei ist ein
Potential auf das Niveau der Ansteuersignale bezogen, während das andere frei schwebt.
Das schwebende Potential hat seinen Nullpunkt auf dem Emitter- bzw. Sourceanschluss
des anzusteuernden Leistungshalbleiters T2 und stellt die Leistung für dessen Ansteuerung
bereit. Die Leistung wird dem sogenannten Bootstrap-Kondensator CB entnommen, der
während der Leitphase des unteren Schalters T1 oder der unteren Diode der Halbbrücke
über die Bootstrapdiode DB aus der Treiberversorgung geladen wird. Während der obere
Schalter T2 leitet, muss diese Diode die gesamte Zwischenkreisspannung sperren. Dies zeigt
bereits die Grenzen dieser Schaltung auf: Für einen sicheren Betrieb darf die Spannung des
Bootstrap-Kondensators weder unter die minimale Eingangsspannung des Treiber-ICs fal-
len, um dessen Funktion nicht zu beeinträchtigen, noch unter die On-State-Spannung des
Leistungshalbleiters sinken um die gewünschte Aufsteuerung zu erzielen. Dies setzt voraus,
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Abb. 2.16: Bootstrap-Treiber an einer Halbbrücke
dass der Bootstrap-Kondensator regelmäßig und ausreichend lange durch das Einschalten
des unteren Leistungshalbleiters geladen wird. Dies ist gleichbedeutend mit einer Begren-
zung des Duty-Cycles. Außerdem ist die maximale Treiberleistung durch die Kapazität
des Bootstrap-Kondensators beschränkt, so dass stromgesteuerter Leistungshalbleiter wie
Bipolartransistoren nicht über eine Bootstrap-Schaltung betrieben werden können.
Diese begrenzenden Faktoren können mit einer Ladungspumpe, die den Bootstrap-Kon-
densator unabhängig vom Schaltzustand der Leistungshalbleiter lädt, umgangen werden.
Für die Untersuchung der Siliziumkarbid-Leistungshalbleiter und den Aufbau der Solar-
wechselrichter wird ein Treiber mit galvanischer Trennung verwendet, um zum einen die
Flexibilität bei der Ansteuerung zu erhalten und um zum anderen eine möglichst ge-
ringe Anfälligkeit für elektromagnetische Einkopplungen zu erzielen, die auf Grund von
schnellen Spannungs- und Stromänderungen zu erwarten sind. Die Potentialentkopplung
wird leistungsseitig mit galvanisch getrennten DC/DC-Übertragern der Serie AM2D-Z
von Aimtec [42] realisiert. Die Ansteuersignale werden über Lichtwellenleiter vom Con-
troller direkt auf die Seite mit schwebendem Potential übertragen. Das Fehlersignal wird
über einen magnetoresistiven Koppler zur Steuereinheit übertragen.
2.5.2 Signalaufbereitung und Schutz
Der optische Empfänger liefert ein digitales Signal zwischen 0 und 5 V mit sehr geringer
Leistung, das an einen herkömmlichen Treiber-IC (IR2127 [43]) mit Überstromerkennung
weitergegeben wird. Dieser IC liefert am Ausgang (in Abb. 2.17 „out“) eine Spannung
zwischen 0 und maximal 20 V bei einem Strom von 200 mA. Diese Spannung wird zum
einen an die Signalanpassung übergeben und zum anderen als Messsignal für die Über-
stromerkennung genutzt (vgl. Abb. 2.17). Die Überstromerkennung nutzt den Effekt aus,
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Abb. 2.17: Realisierung der Überstromerkennung
dass der Spannungsabfall über dem Leistungshalbleiter mindestens linear und bei bipo-
laren Leistungshalbleitern sogar quadratisch mit dem Strom zunimmt [44]. Dazu wird
der Spannungsabfall ULHL über Drain und Source bzw. Kollektor und Emitter gemes-
sen, indem das Ausgangssignal des Treiber-ICs über R1 und D1 an die Anschlüsse des
Leistungshalbleiters angelegt wird. R1 dient dazu den Strom zu begrenzen und einen de-
finierten Spannungsabfall zu erzeugen. Die Diode D1 nimmt die Zwischenkreisspannung
während der Leistungshalbleiter ausgeschaltet ist auf und entkoppelt damit die Ansteue-
rung von der Leistungsseite. Die Schwelle, bei der der IC einen Überstrom erkennt, liegt
bei Usense = 0, 250 V, so dass mit dem Spannungsteiler aus R2 und R3 der maximale
Spannungsabfall über dem Leistungshalbleiter eingestellt werden kann:
ULHL =
R2 +R3
R3
Usense − UD1 (2.47)
Die interne Logik des IC unterdrückt eine Fehlermeldung während und kurz nach dem
Einschalten des Leistungshalbleiters, da in dieser Phase bereits die Messspannung anliegt,
jedoch die Diode D1 wegen der Gegenspannung noch nicht leiten kann und damit die
Überstromschwelle überschritten wird.
2.5.3 Design der Treiberkarte
Charakteristisch für Siliziumkarbid-Leistungshalbleiter sind geringe Schaltverluste, die
durch eine sehr kurze Schaltzeit erzielt werden. Dies bedeutet jedoch auch, dass sich Strom
und Spannung am Leistungshalbleiter sehr schnell ändern und damit starke elektromagne-
tische Felder ausstrahlen, die sich an anderer Stelle einkoppeln und zum ungewollten Ein-
oder Ausschalten des Treibers führen können. Dabei wirken die Leitungen wie Antennen.
Daneben treten Spannungsschwankungen auf der Leiterplatte des Treibers während der
Schaltvorgänge auf, die von den kurzzeitig zum Umladen der Gatekapazitäten benötigten
hohen Ströme über den parasitären Leitungsinduktivitäten hervorgerufen werden. Um
diesen Effekten entgegen zu wirken, werden folgende Maßnahmen getroffen:
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• Kurze Leitungslängen, um Einkopplungen auf den Leitungen so gering wie möglich
zu halten.
• Verwendung von SMD-Bauteilen und beidseitige Bestückung der Leiterplatte, um
einen möglichst kompakten Aufbau zu erhalten.
• Leitungen, die steile Stromflanken führen, werden möglichst flächig ausgelegt, wobei
die Rückleitung exakt darunter auf der Rückseite der Leiterplatte platziert wird, um
die leitungsbedingte Streuinduktivität gering zu halten.
• Alle ICs erhalten so nahe wie möglich einen 100 nF-Kondensator parallel zu ihren
Versorgungsanschlüssen, um Spannungsschwankung, die durch elektromagnetische
Einkopplungen oder Schalthandlungen, die an anderen Stellen auf der Treiberkarte
entstehen, auszugleichen und um die Spannung bei eigenen Zustandsänderungen am
Eingang stabil zu halten.
• Die Leiterplatte erhält zwei Masseflächen, die als Schirm dienen und über eine Ka-
pazität an das jeweilige Bezugspotential angebunden werden.
• Es werden nur Bauteile mit einer hohen EMV-Festigkeit verwendet.
2.6 Methode zur Charakterisierung der
Leistungshalbleiter
2.6.1 Beschreibung des Teststands
Leistungshalbleiter werden durch ihre statischen und dynamischen Eigenschaften elek-
trisch hinreichend charakterisiert. Daneben gibt es noch weitere charakteristische Eigen-
schaften wie Zuverlässigkeit, Robustheit, Zyklenfestigkeit und typische Lebensdauer unter
bestimmten Lastzyklen, die für die Auswahl eines Leistungshalbleiters für die spezifische
Anwendung von Bedeutung sind. Diese Eigenschaften sollen in dieser Arbeit jedoch nur
gestreift werden, da die hier untersuchten Leistungshalbleiter sich noch in einem Entwick-
lungsstadium befinden, in dem in erster Linie die elektrischen Eigenschaften optimiert
und sichergestellt werden. Um die Vermessung bei definierten Sperrschichttemperaturen
durchführen zu können, muss die Sperrschichttemperatur während der Messung konstant
gehalten werden. Dafür wird der Leistungshalbleiter nur für eine sehr kurze Zeit (max.
200µs) , die deutlich unter der thermischen Zeitkonstante der Sperrschicht liegt, Strom
und Spannung ausgesetzt, um die Erwärmung durch die Messung so gering wie möglich
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Abb. 2.18: Tiefsetzsteller für den Doppelpulsversuch
zu halten. Die thermische Zeitkonstante der Sperrschicht τth,J lässt sich wie folgt aus der
Chipgeometrie AC · dC , dessen Dichte ρC und Wärmekapazität cth,C und des thermischen
Widerstands zwischen Chip und Gehäuse Rth,JC bestimmen:
τth,J = AC dC ρC cth,C Rth,JC (2.48)
Die Zeitkonstante des Chips beträgt für die hier betrachteten Leistungshalbleiter aus Si-
lizium und Siliziumkarbid 2ms bzw. 0,8 bis 1,2ms, abhängig von der Chipfläche [45]. Für
die Messungen bei unterschiedlichen Chiptemperaturen wird der Leistungshalbleiter von
außen über eine Heizplatte erwärmt, wobei angenommen wird, dass die Gehäusetempera-
tur der Sperrschichttemperatur entspricht. Zu den statischen Eigenschaften gehören das
Leit- und Sperrverhalten.
Zur Bestimmung des Durchlassverhaltens wird der Prüfling an eine 30V Spannungsquelle
in Reihe mit einem variablen Widerstand zur Einstellung des Laststromes angeschlossen.
Das Gate bzw. die Basis wird mit variablen Spannungen bzw. Strömen angesteuert, so
dass das Durchlassverhalten bei unterschiedlichen Sperrschichttemperaturen, Lastströmen
und Aussteuergraden des Leistungshalbleiters untersucht werden kann.
Das Schaltverhalten wird anhand des Doppelpulsversuches analysiert. Dafür wird der
zu untersuchende Leistungshalbleiter auf einer Heizplatte in einer Tiefsetzstellerschal-
tung mit induktiver Last eingesetzt (Abb. 2.18). Der Prüfling befindet sich im unteren
Strompfad, um mit hochauflösenden Tastköpfen ohne galvanische Trennung messen zu
können.
Am Eingang des Tiefsetzstellers befindet sich eine Konstantspannungsquelle die aus einer
Kondensatorbank mit 2,5mF und einer geregelten Spannungsversorgung besteht. Diese
Schaltungskonfiguration erlaubt eine Analyse des harten Schaltens bei definierten Span-
nungen, Strömen und Temperaturen. Die Stromstärke ergibt sich aus der Dauer des ersten
Pulses, bei dem der Strom durch die Spule linear ansteigt (Abb. 2.19). Beim Abschalten
kommutiert der Strom vom Leistungshalbleiter auf die Diode, während der Leistungs-
halbleiter die Spannung übernimmt. Beim zweiten Einschalten wenige Mikrosekunden
später übernimmt der Prüfling den nahezu unveränderten Strom von der Diode, so dass
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Abb. 2.19: Schematische Zeitverläufe des Ansteuersignals und des Laststromes beim
Doppelpulsversuch
Oszilloskop Tektronix DPO 4054 500 MHz, 2,5 GS/s
Strommesszangen Tektronix TCP 0030
Tastköpfe(Durchlassverhalten) Tektronix P6139A 500MHz
Tastköpfe (Schaltverhalten)
Hameg HZ51 150 MHz
LeCroy PPE2KV 400 MHz
Temperaturmessung Wärmebildkamara Fluke Ti10
Tab. 2.5: Verwendete Messinstrumente
das Einschalten bei vollem Strom analysiert werden kann. Anschließend wird der Leis-
tungshalbleiter für lange Zeit ausgeschaltet, so dass der Strom durch die Spule abklingen
kann [46,47]. In Tabelle 2.5 sind die verwendeten Messinstrumente aufgeführt.
2.6.2 Definition der charakteristischen Schaltzeiten
Die charakteristische Dauer der Ein- und Ausschaltvorgänge wird im Folgenden am Bei-
spiel der Schaltvorgänge eines IGBT dargestellt. Sie können jedoch leicht auf andere Leis-
tungshalbleiter übertragen werden. Abbildung 2.20 zeigt das ideale Schalten eines IGBTs
mit den allgemein üblichen Bezeichnungen der Zeiten [48]. Der obere Spannungsverlauf
beschreibt den Spannungsabfall zwischen Gate und Emitter, während die unteren Zeitver-
läufe die Kollektor-Emitter-Spannung und den Kollektorstrom darstellen. Die Einschalt-
verzögerungszeit (engl. turn-on delay time) td(on) ist definiert als die Zeit, die zwischen
Anstieg von Gatespannung und Kollektorstrom auf 10% ihrer eingeschwungenen Durch-
lasswerte vergeht. Die Anstiegszeit des Stromes (engl. rise time) tr ist die Zeit, in der der
Strom von 10% auf 90% seines Durchlasswertes steigt. Die Summe aus td(on) und tr ist
die Einschaltzeit ton.
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Abb. 2.20: Definition der Schaltzeiten am Beispiel idealisierter IGBT-Zeitverläufe
Beim Ausschalten beginnt analog die Ausschaltverzögerungszeit (eng. turn-off delay time)
td(off) wenn die Gatespannung auf 90% gefallen ist und endet bei Erreichen der 90%-
Marke des Kollektorstromes. Die Fallzeit tf ist die Dauer, in der der Strom von 90% auf
10% fällt und die gesamte Ausschaltzeit toff ist wieder die Summe von td(off) und tf .
Für den Bipolartransistor wird die Gatespannung durch den Basisstrom ersetzt und es
gelten die oben genannten Definitionen analog. Beim Normally-On JFET variiert die
minimale Gatespannung abhängig vom Bauteil, daher werden der 90% Anteil für td(on)
und der 10% Anteil für td(off) auf die jeweilige Pinch-off-Spannung des Bauteils bezogen.
Beim Normally-Off JFET gelten die gleichen Vereinbarungen wie beim IGBT, nur dass
die Amplitude der Gatespannung deutlich kleiner ist.
2.6.3 Berechnung der Durchlass- und Schaltverluste
Die Durchlassverluste und Schaltenergien werden anhand der gemessenen Zeitverläufe
gemäß folgender Gleichungen bestimmt:
Pcon = u (t) i (t) (2.49)
Eon, Eoff =
∫
tsw,on,tsw,off
u (t) i (t) dt (2.50)
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Wobei tsw,on bzw. tsw,off die Dauer zwischen dem Beginn des Strom- bzw. Spannungsan-
stiegs und dem Ende des Spannungs- bzw. Stromabfalls ist. Hier gelten nicht die in Kapitel
2.6.2 eingeführten Zeiten sondern die tatsächlichen Schaltzeiten. Die Integration erfolgt
durch Aufsummieren der diskreten Messwerte und Multiplikation mit der Abtastrate.

3 Moderne Leistungshalbleiter und
Treiber
Auf Grundlage der in Kapitel 2.2 dargestellten Eigenschaften von Halbleitermaterialien
können eine Vielzahl unterschiedlicher elektronischer Schalter für die Leistungselektro-
nik hergestellt werden. Im Folgenden soll zunächst eine Übersicht der heute typisch an-
gewandten Leistungshalbleiter und der vielleicht in Zukunft an Bedeutung gewinnenden
Leistungshalbleiter gegeben werden. Anschließend werden die neuartigen Leistungshalblei-
ter genauer hinsichtlich ihres Funktionsprinzips, Treiber und Verluste betrachtet und mit
einem State of the Art Leistungshalbleiter verglichen. In der Auswahl sind insbesondere
Leistungshalbleiter berücksichtigt, die für die in Kapitel 4 beschriebenen Solarwechsel-
richter geeignet erscheinen.
Teile diese Kapitels sind bereits in [46,47,49,50] veröffentlicht worden.
3.1 Übersicht
In dem Leistungsspektrum von einigen 100W bis in den unteren MW-Bereich werden
heute in erster Linie Dioden, MOSFETs und IGBTs auf Silizium-Basis eingesetzt. Wäh-
rend Dioden über den gesamten Spannungs- und Strombereich verfügbar sind, werden
MOSFETs hauptsächlich für Sperrspannungen bis 600 V verwendet. IGBTs finden ihren
Einsatzbereich bei höheren Spannungen zwischen 600 und 6500V [5,51].
Neben den auf Silizium basierenden Leistungshalbleitern sind in den letzten Jahren auch
vermehrt Leistungshalbleiter aus anderen Substraten wie Siliziumkarbid, Galliumarsenid
und Galliumnitrid in der Literatur zu finden [52–55].
Abbildung 3.1 stellt den spezifischen Durchlasswiderstand in Beziehung zu der maxima-
len Sperrspannung dar. Dabei sind zum einen die physikalischen Grenzen der einzelnen
Fertigungstechnologien und Substrate und zum anderen eine Einordnung von den zurzeit
am Markt verfügbaren Leistungshalbleitern aufgezeigt. Es ist erkennbar, dass man sich im
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Abb. 3.1: Positionierung der unterschiedlichen Leistungshalbleiter hinsichtlich ihres spezifischen
Durchlasswiderstandes und ihrer maximalen Sperrspannung [54,56–58]
Bereich der Silizium-Leistungshalbleiter schon recht nahe an der theoretischen Grenze be-
findet und damit wenig Raum für weitere Optimierung bleibt. Eine Verbesserung ist hier
nur noch mit Innovationen in der Technologie zu erzielen, wie der Sprung vom vertikalen
MOSFET zum CoolMOS beispielhaft zeigt. Des Weiteren ist aus der Abbildung erkenn-
bar, das die materialspezifischen Grenzen von Siliziumkarbid und Galliumnitrid selbst für
die einfachsten FET Strukturen erst bei deutlich höheren Spannungen erreicht werden
als bei den Silizium-Leistungshalbleitern. Auch wenn die meisten SiC-Leistungshalbleiter
hinsichtlich des Verhältnisses zwischen flächenspezifischen Durchlasswiderstand zur maxi-
malen Sperrspannung den Silizium-Bauteilen bereits heute deutlich überlegen sind, gibt
es hier noch ein klar erkennbares Optimierungspotential. Es ist also hinsichtlich der stati-
schen Eigenschaften ein klarer Vorteil der Wide Band Gap Leistungshalbleiter gegenüber
den Silizium-Bauteilen zu erkennen, der weitergehende Untersuchungen rechtfertigt.
Hinsichtlich der dynamischen Eigenschaften sind die Vorteile der Wide Band Gap Ma-
terialien noch signifikanter ausgeprägt. So können auf Grund der hohen Leistungsdichten
die Gatestrukturen sehr viel kleiner ausgeführt werden, wodurch sehr viel höhere Schalt-
geschwindigkeiten erreicht werden [4, 59,60].
Eine der größten Herausforderung der vergangenen Jahre war die Herstellung von aus-
reichend reinen Rohmaterialien [61]. Erst in den letzten Jahren konnten die Defekte im
Rohmaterial so weit reduziert werden, dass es möglich wurde, funktionsfähige Chips mit
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für die Leistungselektronik interessanten Stromtragfähigkeiten herzustellen [5]. In der Ent-
wicklung am weitesten fortgeschritten sind Leistungshalbleiter auf Siliziumkarbid-Basis.
Bereits seit 2002 sind Schottky Dioden kommerziell verfügbar. Die ersten schaltbaren
SiC-Leistungshalbleiter sind seid 2010 auf dem Markt erhältlich. Die Entwicklung von
Galliumnitrid-Leistungshalbleiter nimmt erst in den letzten Jahren an Geschwindigkeit zu.
Am aussichtsreichsten sind laterale Galliumnitrid-Leistungshalbleiter, die auf ein Silizium-
Substrat aufgebracht werden. Es werden auf diese Weise sehr günstige Schalter erwartet,
die überragende dynamische Eigenschaften aufweisen [54,55,57,62]. Da zum Zeitpunkt der
experimentellen Untersuchung noch keine GaN Leistungshalbleiter verfügbar waren, soll
im Weiteren der Schwerpunkt ausschließlich auf SiC-Leistungshalbleiter gelegt werden.
Bei den Siliziumkarbid-Leistungshalbleitern sind in der Spannungsklasse bis 1200 V in
erster Linie folgende Bauteile interessant:
• Schottky Diode
• Normally-On JFET
• Normally-Off JFET
• Bipolartransistor
• MOSFET
SiC-IGBTs hingegen werden erst für Spannungen über 10 kV [63–65] relevant. Die Schott-
ky Diode stellt dabei die einfachste Struktur dar, da sie nur aus einem Schottky Metall-
SiC-Übergang und einem ohmschen SiC-Metall Übergang besteht, der bereits in Kapitel
2.2 beschrieben wurde. Die einzelnen aktiv ein- und ausschaltbaren Leistungshalbleiter
werden im Folgenden genauer untersucht.
3.2 Die Silizium-Leistungsdiode
Die Silizium-Leistungsdiode kann je nach Ausführung Spannungen von einigen 100 V bis
zu über 10 kV sperren und gleichzeitig Ströme bis zu einigen kA führen [5].
3.2.1 Funktionsprinzip
Im Anhang 7.1.4 wird der pn-Übergang beschrieben, der per se die grundlegenden Sperr-
und Durchlasseigenschaften einer Diode besitzt. Für Signaldioden werden daher die En-
den der p-dotierten und der n-dotierten Seite ohmsch metallisiert und als Anoden- und
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Abb. 3.2: Strom-, Spannungs- und Leistungsverläufe
Kathodenkontakte aus dem Gehäuse geführt. Bei Leistungsdioden müssen jedoch höhere
Spannungen gesperrt werden. Um die daraus resultierende elektrische Feldstärke abzu-
bauen, kann nach (7.21) die Dotierkonzentration reduziert werden. Jedoch bewirkt dies
eine Verschlechterung der Leitfähigkeit nach (7.13). Daher wird eine schwach n-dotierte
Mittelschicht mit der Ausdehnung wi zwischen die hoch n- bzw. p-dotierten Bereiche ein-
gefügt. Beim Anlegen einer negativen Spannung bildet sich in der mittleren Schicht eine
Raumladungszone aus. Da hier nur wenige Störstellen vorhanden sind, wird die elektrische
Feldstärke nur von den Dotierungen an dessen Rändern bestimmt, so dass sie als konstant
angenommen werden kann. Für die maximale Durchbruchspannung gilt:
UBR ≈ Ewi (3.1)
Damit kann die Durchbruchspannung über die Ausdehnung der mittleren Zone angepasst
werden. Die Leitfähigkeit wird durch die mittlere Zone nur wenig beeinflusst, solange ihre
Ausdehnung unter zwei Diffusionslängen liegt, da in Durchlasspolung dieses Gebiet mit
Ladungsträgern aus den angrenzenden hochdotierten Gebieten überschwemmt wird. Ein
vernachlässigbar kleiner Spannungsabfall dieser Zone ergibt sich zu [66]:
Ui =
D
µp + µn
(wi
L
)2
(3.2)
Die typischen Strom- und Spannungsverläufe einer pin-Diode während des Ein- und Aus-
schaltens, sowie der Verlauf der Verlustleistung eines Schaltzyklus sind in Abbildung 3.2
dargestellt. Die Überschwemmung der mittleren Zone mit Ladungsträgern während des
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Einschaltens benötigt eine endliche Durchlassverzögerungszeit tfr. Während tfr können
je nach Diodentyp unterschiedlich hohe Spannungsspitzen UFRM über der Diode auftre-
ten. Grundsätzlich betragen die resultierenden Einschaltverluste nur wenige Prozent der
Ausschaltverluste, so dass sie vernachlässigt werden können.
Beim Ausschalten müssen die für den Stromfluss in Durchlassrichtung notwendigen La-
dungen aus der Raumladungszone ausgeräumt werden. Dies ist auf zweierlei Wegen mög-
lich: In der Zeit, in der der Strom bedingt durch Streuinduktivitäten im Kommutierungs-
kreis auf null sinkt, rekombiniert ein Teil der Ladungsträger im Bereich der mittleren
Zone. Dieser Effekt kann durch Einbringen von Rekombinationszentren wie Goldatomen
verstärkt werden, jedoch haben diese Störstellen auch eine verminderte maximale elektri-
sche Feldstärke zur Folge, so dass ein Trade-off gefunden werden muss. Die restlichen La-
dungsträger Qrr (Sperrverzögerungsladung), die beim Stromnulldurchgang noch vorhan-
den sind, werden während der Sperrverzugszeit trr als Rückwärtsstrom über die Kontakte
abgeführt. Die Höhe der Sperrverzögerungsladung wird von folgenden Faktoren negativ
beeinflusst:
• Höhe der angelegte Sperrspannung
• Sperrschichttemperatur
• Streuinduktivität im Strompfad
• Kommutierungssteilheit di/dt
• Design der Diode
3.2.2 Schaltverluste
Wie oben beschrieben können die Einschaltverluste bei der Diode vernachlässigt werden.
Beim Ausschalten trägt die Rückstromspitze der Diode maßgeblich zu den Ausschaltver-
lusten der Diode und den Einschaltverlusten des korrespondierenden steuerbaren Leis-
tungshalbleiters bei, da sich der Rückstrom zu dem Phasenstrom während des Einschalt-
vorganges addiert. Unter der Annahme, dass Strom und Spannung linear verlaufen, gilt
für die Ausschaltverlustenergie der Diode [5, 66]:
EDiodeoff =
∫
trr
iDiodeuDiodedt (3.3)
Für die Verlustleistung ist die Schaltverlustenergie mit der Anzahl der Schalthandlungen,
das heißt mit der Schaltfrequenz zu multiplizieren.
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Abb. 3.3: Struktur des IGBTs
3.2.3 Durchlassverluste
Die Durchlassverluste lassen sich direkt über den Spannungsabfall und den Strom durch
die Diode nach (2.1) bestimmen.
3.3 Der Silizium-IGBT
Als Referenzleistungshalbleiter wird der State of the Art IGBT IKW08T120 von Infineon
gewählt [67]. Er gehört zur dritten IGBT-Generation und ist hinsichtlich der Durchlass-
verluste und für Schaltfrequenzen von 2 bis 20 kHz optimiert. Die aktuelle vierte IGBT-
Generation sowie deren Weiterentwicklung in Richtung geringer Schaltverluste [68] war
zum Zeitpunkt der Messungen noch nicht verfügbar. Die vierte Generation verspricht
gegenüber der dritten eine Halbierung der Schaltverluste, was jedoch zu etwas höheren
Durchlassverlusten führt.
3.3.1 Funktionsprinzip
Der hier betrachtete IGBT der dritten Generation basiert auf der Trench- und Fieldstop-
Technologie. Der Aufbau eines IGBTs ist in Abbildung 3.3 dargestellt. Heutige IGBTs ha-
ben eine vertikale Struktur, dabei befindet sich auf der Unterseite der Kollektoranschluss,
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der an eine stark positiv dotierte Schicht anschließt. Danach folgt die schwach negativ
dotierte Driftzone, die das elektrische Feld aufnimmt. Bei der Feldstop-Technologie wird
zusätzlich zwischen der Driftzone und der positiv dotierten Kollektorschicht eine stark
negativ dotierte Feldstopschicht eingebracht. Auf diese Weise kann die eigentliche Drift-
zone deutlich dünner realisiert werden, da der größte Teil der elektrischen Feldstärke über
der Feldstopschicht abfällt. Dies führt zu einer Verringerung der Durchlassverluste, da
durch die dünnere Driftzone der Vorwärtsspannungsabfall signifikant reduziert wird. Ein
weiterer Vorteil besteht darin, dass beim Abschalten des IGBTs weniger Ladungen aus
der Driftzone ausgeräumt werden müssen und damit der Tailstrom reduziert wird [69].
Über der Driftzone befindet sich eine weitere p-dotierte Schicht die mit einer negativ
dotierten Wanne den Steuerkopf des IGBTs bildet. Durch das Anlegen einer positiven
Spannung UGE zwischen Gate und Emitter bildet sich im p-Gebiet neben der Gateelek-
trode eine Inversionsschicht aus. Durch diesen n-leitenden Kanal fließen die Elektronen.
Entscheidend für den bipolaren Stromfluss ist die oben erwähnte p-Schicht am Kollektor-
anschluss, da die Elektronen, die in diese Schicht eintreten, positive Löcher in das n-Gebiet
injizieren. Diese fließen direkt über die obere p-Schicht zum Emitter.
Im Gegensatz zur zweiten IGBT-Generation ist bei der dritten die aktive Fläche des Ga-
tes nicht mehr planar an der Oberfläche neben dem Emitter angeordnet sondern um 90◦
gedreht als Grabenstruktur (Trench) in den IGBT eingelassen. Der Vorteil dieser Struk-
tur ist eine Verdoppelung der Gateweite bei sonst gleicher Bauteilgeometrie, so dass bei
gleicher Chipfläche ein erheblich größerer Kollektorsstrom bei gleichem Spannungsabfall
geführt werden kann [70,71].
3.3.2 Treiber
Gate Treiber für IGBTs werden mittlerweile in großer Stückzahl nachgefragt und sind da-
her in einer Vielzahl von Variationen als fertige Komplettlösungen oder als Komponenten
auf dem Markt erhältlich [72,73].
Neben den in Kapitel 2.5 genannten Anforderungen muss der Treiber für einen typischen
IGBT am Ausgang eine Spannung von 15 V zum Leiten und während des Einschaltens
liefern und eine negative Spannung zwischen −5 und −15 V zum sicheren Sperren und
zum Ausschalten bereitstellen. Obwohl die Gate-Emitter-Schwellenspannung des IGBTs
zwischen 5 und 7 V liegt, empfiehlt es sich eine negative Gatespannung anzulegen, um
ein ungewolltes Aufsteuern des IGBTs beim Schalten eines in der Nähe befindlichen Leis-
tungshalbleiters zu verhindern. Die Endstufe des IGBT-Treibers ist in Abbildung 3.4
dargestellt. Das Gate wird über den Gatewiderstand RG angesteuert. RG beeinflusst die
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Abb. 3.4: Treiberendstufe für den IGBT
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10
0
5
10
15
20
25
30
UCE in V
I C
 
in
 A
Si IGBT bei 25 °C
 
 
UGE=20 V
UGE=15 V
UGE=10 V
UGE=8 V
UGE=7 V
UGE=6 V
Abb. 3.5: I-U-Kennlinie des IGBT IKW08T120 (Infineon) bei 25◦C und unterschiedlichen Gate-
Emitter-Spannungen
Schaltgeschwindigkeit des IGBTs. Über die 15 V-Zenerdiode und den Widerstand R wird
das Emitterpotential auf 5 V über das Bezugspotential des Treiber ICs gehoben, so dass
sich eine Gate-Emitter-Spannung von −5 V oder +15 V ergibt [46]. Die Kapazitäten C1
und C2 stabilisieren die Emitterpotentiale während des Schaltvorgangs und sind jeweils als
eine Parallelschaltung aus einem Aluminium-Elektrolyt-Kondensator zur Bereitstellung
der Kapazität und einem Keramik-Kondensator zur Dämpfung von transienten Span-
nungsänderungen ausgeführt.
3.3.3 IGBT: Statische Eigenschaften
Abbildung 3.5 und 3.6 zeigen die charakteristischen U-I-Kennlinie des IGBTs bei unter-
schiedlichen Gatespannungen jeweils bei Raumtemperatur und 150◦C. Der Spannungs-
abfall über dem IGBT setzt sich aus einer konstanten Sättigungsspannung UCE,sat und
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Abb. 3.6: I-U-Kennlinie des IGBT IKW08T120 (Infineon) bei 150◦C und unterschiedlichen Gate-
Emitter-Spannungen
einem Spannungsabfall über einem spezifischen Widerstand rCE,on zusammen, der von der
Gatespannung und dem Kollektorstrom abhängt. Es gilt:
UCE = UCE,sat + rCE,on iC (3.4)
Es ist zu erkennen, dass die Schleusenspannung UCE,sat mit der Temperatur von 0,96V auf
0,82V sinkt, während sich der spezifische Durchlasswiderstand von 105 mΩ auf 165mΩ
gleichzeitig erhöht. Diese Temperaturabhängigkeit ist in Abbildung 3.7 verdeutlicht. Die
gegenläufigen Kurven von rCE,on und UCE,sat führen zu einer recht temperaturunabhän-
gigen Durchlassverlustleistung (Abb. 3.8), die sich aus
P IGBTcon = UCE,sat i¯C + rCE,on i˜
2
C (3.5)
ergibt. Hiermit lässt sich auch der etwas steilere Anstieg der Verluste mit der Temperatur
bei größeren Strömen erklären, da durch den quadratischen Einfluss des Kollektorstroms
auf den spezifischen Durchlasswiderstand dieser Anteil an der Durchlassverlustleistung
stärker zunimmt.
3.3.4 IGBT: Dynamisches Verhalten
Abbildungen 3.9 und 3.10 zeigen den Ein- und Ausschaltvorgang eines IGBTs bei UCE =
600 V, IC = 6 A und Tj = 150 ◦C. Zu beachten ist die zeitliche Auflösung von 20 ns/div
beim Einschalten und 200 ns/div beim Ausschalten.
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Abb. 3.7: Spezifischer Kollektor-Emitter-Widerstand (oben) und Sättigungsspannung (unten)
des IGBTs über der Sperrschichttemperatur
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Abb. 3.8: Durchlassverluste des IGBTs über der Sperrschichttemperatur bei IC = 4 A und IC =
6 A
Abb. 3.9: Einschaltverhalten des IGBTs bei UCE = 600 V, IC = 6 A und Tj = 150 ◦C; Channel 1:
UCE , Ch 2: IC , Ch 3: UGE , time base: 20 ns/div
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Abb. 3.10: Ausschaltverhalten des IGBTs bei UCE = 600 V, IC = 6 A und Tj = 150 ◦C; Channel
1: UCE , Ch 2: IC , Ch 3: UGE , time base: 200 ns/div
Beim Einschalten sind zunächst der schnelle Anstieg des Stromes und eine Stromspitze zu
erkennen, die wegen der Verwendung einer SiC-Schottky Diode nicht als Rückstromspit-
ze bezeichnet werden kann und deren Ursache weiter unten beschrieben wird. Während
des Stromanstiegs kann ein leichtes Einbrechen der Kollektor-Emitter-Spannung beob-
achtet werden, das von der Streuinduktivität im Kommutierungskreis verursacht wird.
Beim Einschalten ist eine Schwingung auf dem Gatesignal zu erkennen, die auf Resonan-
zen zwischen den induktiven Gatezuleitungen und der Gatekapazität zurückzuführen ist.
Die ersten beiden Schwingungen wirken sich deutlich auf das Schaltverhalten aus. Hier
wird die Schwellenspannung kurzzeitig unterschritten, so dass der IGBT sperrt. Dies ist
deutlich in den beiden Einbrüchen des Kollektorstroms auf dem Plateau der Stromspitze
und in den Stufen der Kollektor-Emitter-Spannung zu erkennen. Das Millerplateau der
Gatespannung ist wegen der Oszillationen nur schwer während der Stromspitze auszuma-
chen. Die Schwingung klingt 60 ns nach Beendigung des Einschaltvorgangs ab, so dass das
Einschalten stabil ist. Der gesamte Einschaltvorgang ist nach 110 ns abgeschlossen.
Beim Ausschalten des IGBTs steigt nach dem Absinken der Gatespannung unterhalb des
Millerplateaus die Kollektor-Emitter-Spannung an. Anschließend fällt der Kollektorstrom
bis der Schweifstrom auf 0A abgeklungen ist (außerhalb der Abb. 3.10). Auffallend ist,
dass die Schwingungen auf der Gatespannung deutlich weniger ausgeprägt sind als beim
Einschalten. Die Ursache ist in erster Linie in dem deutlich langsameren Schaltvorgang
zu finden, so dass die Resonanzfrequenz der Gateleitungsinduktivität und Gatekapazi-
tät nicht angeregt wird. Der gesamte Schaltvorgang dauert hier ohne Berücksichtigung
des Schweifstromes 700 ns und damit in etwa sieben Mal so lange wie der Einschaltvor-
gang. Die Ladungsträger in der Raumladungszone, die sich abhängig von der zu sperren-
den Spannung in die Driftzone hinein erstreckt, rekombinieren und sind als Schweifstrom
messbar.
Die beim Einschalten auftretende Stromspitze kann erklärt werden, wenn gleichzeitig der
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Abb. 3.11: Ein-, Aus- und Gesamtschaltverlustenergie des IGBTs bei UCE = 600 V, IC = 4 A
(blau) und IC = 6 A (rot) über der Sperrschichttemperatur
Ausschaltvorgang betrachtet wird. Beim Ausschalten fällt der Strom bereits während des
Spannungsanstieges leicht ab. Dieser Abfall ist auf die parasitäre Kapazität der Induk-
tivität zurückzuführen, die während des Spannungsanstiegs ebenfalls umgeladen werden
muss. Der dafür notwenige Strom hat die gleiche Orientierung innerhalb der Induktivi-
tät wie der Kollektorstrom, so dass nach der Kirchhoffschen Knotengleichung der Strom
durch den IGBT um diesen Umladestrom reduziert wird. Werden nun die Flächen, die
der Anzahl der Ladungen entsprechen, unter der Stromspitze beim Einschalten und über
dem Stromeinbruch beim Ausschalten verglichen, so kann festgestellt werden, dass sie
nahezu gleich sind. Denn beim Einschalten muss ebenfalls die parasitäre Kapazität der
Spule umgeladen werden, nur das sich hierbei der Strom zum Kollektorstrom addiert.
Die kleine Differenz der Ladungen ist auf die sehr geringe Rückstromspitze der Schottky
Diode zurückzuführen.
Abbildung 3.11 zeigt die Schaltenergien über der Temperatur bei 600V und 4A bzw.
6A. Es fällt zunächst eine gravierende Ungleichverteilung der Verlustenergien zwischen
Ein- und Ausschalten auf. Sie ist auf die Verwendung der Siliziumkarbid-Freilaufdiode
zurückzuführen, die wegen ihrer fast vernachlässigbar kleinen Rückstromspitze zu sehr
viel geringeren Einschaltverlusten am IGBT führt. Die um den Faktor acht größeren
Ausschaltverluste korrespondieren mit den langen Ausschaltzeiten in Abbildung 3.12. Ein
weiterer Grund für die hohen Ausschaltverluste ist der Schweifstrom.
Für das Ausschalten kann ein linearer Zusammenhang zwischen Stromstärke und Aus-
schaltverlustenergie abgelesen werden. Außerdem steigt sie linear mit der Temperatur
an. Dagegen steigt die Einschaltverlustenergie überlinear mit dem Kollektorstrom und ist
nahezu temperaturunabhängig. Die gesamte Schaltenergie ist die Summe aus Ein- und
Ausschaltenergie. Deren Verlauf ähnelt sehr dem Verlauf der dominanten Ausschaltener-
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Abb. 3.12: Ein- und Ausschaltzeiten des IGBTs bei UCE = 600 V, IC = 4 A (blau) und IC = 6 A
(rot) über der Sperrschichttemperatur
gie.
Aus Abbildung 3.12 können die Schaltzeiten für den oben genannten Betriebspunkt ab-
gelesen werden. Bei allen Zeiten ist ein mehr oder weniger ausgeprägter Anstieg mit der
Temperatur zu erkennen. Charakteristisch für bipolare Leistungshalbleiter wie den IGBT
ist die lange Ausschaltverzögerungszeit td,off verglichen mit der Einschaltverzögerungszeit
td,on. Sie kommt dadurch zustande, dass zunächst die Ladungsträger im Kanal und in der
Driftzone ausgeräumt werden müssen, damit eine Kollektor-Emitter-Spannung aufgebaut
werden kann. Ebenso langsam fällt der Kollektorstrom bedingt durch das Umladen der
parasitären Kapazität zwischen Kollektor und Emitter.
Die Summe der Verzögerungszeiten und der Anstiegs- bzw. der Fallzeiten des Kollektor-
stromes ergibt die Ein- und Ausschaltdauer. Die Einschaltdauer ist mit ca. 30 ns über
den gesamten Temperaturbereich sehr niedrig, während die Ausschaltdauer von 94,5 ns
bei Raumtemperatur bis auf 295 ns bei 150 ◦C ansteigt.
In der Anwendung führen die langen Ausschaltzeiten zu ausgedehnten Totzeiten, die ein-
gehalten werden müssen, um das gleichzeitige Aufsteuern zweier Ventile eines Brücken-
zweiges und den damit verbundenen Kurzschluss der Zwischenkreiskondensatoren zu ver-
meiden.
Die Gesamtverluste eines Leistungshalbleiters hängen maßgeblich von der zu sperrenden
Spannung UCE, dem Kollektorstrom IC , der Sperrschichttemperatur und der Schaltfre-
quenz fsw ab. Für UCE = 600 V und IC = 6 A (rot) und IC = 4 A (blau) sind die Ge-
samtverluste in Abbildung 3.13 gegen die Sperrschichttemperatur und die Schaltfrequenz
dargestellt. Die Durchlassverluste sind unabhängig von der Schaltfrequenz und bilden die
56 3 Moderne Leistungshalbleiter und Treiber
Abb. 3.13: Gesamtverluste des IGBTs bei UCE = 600 V, IC = 4 A (blau) und IC = 6 A (rot)
über der Sperrschichttemperatur und der Schaltfrequenz
schwach temperaturabhängige Stützlinie der Ebenen bei 0Hz. Die Verluste steigen mit
der Schaltfrequenz linear an. Der Einfluss der Sperrschichttemperatur über T = 100 ◦C
ist insbesondere bei hohen Schaltfrequenzen deutlich zu erkennen. Schaltfrequenzen über
40 kHz sind nur für den späteren Vergleich mit den Siliziumkarbid-Leistungshalbleitern
dargestellt. Sie sind für die Praxis nicht relevant, da die resultierenden Verluste nicht
mehr über das Gehäuse abgeführt werden können und zu einer thermischen Zerstörung
des Leistungshalbleiters führen würden.
3.4 Der Siliziumkarbid-Bipolartransistor
Der Bipolartransistor auf Silizium-Basis spielt in der Leistungselektronik heute keine Rol-
le mehr, obwohl seine Herstellung einfach und preiswert ist. Jedoch ist der Aufwand für
die Ansteuerung hoch und damit kostenintensiv, weil ein hoher Basisstrom benötigt wird.
Dem gegenüber steht der Bipolartransistor auf Siliziumkarbid-Basis der Firma TranSiC
(heute Fairchild) mit 1200V Sperrspannung und 6A Kollektorstrom in einem Tempe-
raturbereich bis über 200 ◦C. Der notwendige Basisstrom ist im Verhältnis zu Silizium-
Transistoren gering.
3.4.1 Funktionsprinzip
Abbildung 3.14 zeigt den Aufbau eines Bipolartransistors. Er besteht aus vier unter-
schiedlich dotierten Schichten, an denen die drei Anschlüsse Emitter, Basis und Kollektor
angeschlossen sind. Die vierte intrinsische Schicht hat keine Verbindung nach außen und
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Abb. 3.14: Struktur des Bipolar Leistungstransistors
hat wie in Kapitel 3.2 beschrieben die Aufgabe die Feldstärke im Sperrzustand aufzuneh-
men. Damit ergibt sich ein npin-Schichtaufbau, der durch zwei entgegengesetzte Dioden
beschrieben werden kann. Dabei ist die Diode zwischen Basis und Emitter in Leitrichtung
und die Diode zwischen Kollektor und Basis in Sperrrichtung gepolt. Das p-Gebiet der
Basis ist so schmal gewählt, dass die beiden Dioden nicht unabhängig voneinander sind.
Auf diese Weise kann durch das Anlegen einer positiven Basis-Emitter-Spannung UBE
der Transistor leitend werden. Dabei wird der Basis-Emitter-Übergang in Flussrichtung
gespeist, so dass die Raumladungszone mit Minoritätsträgern überschwemmt und damit
leitfähig wird. Wegen der höheren Dotierung des Emitters überwiegt der Elektronenstrom.
Aufgrund der geringen Basisweite rekombiniert nur ein geringer Teil der Elektronen und
fließt über die Basis ab, während der größte Teil der Elektronen durch die angelegte
Kollektor-Emitter Spannung UCE in das Kollektorgebiet gesogen wird und damit den Bi-
polartransistor in den leitenden Zustand versetzt. Abhängig von der Basisstromstärke wird
die Anzahl der Ladungsträger in der Raumladungszone bestimmt und damit das Sperr-
verhalten der pin-Diode beeinflusst. Ist der Basisstrom null oder sogar negativ, so kommt
es zu einer Verarmung im p-Gebiet und es bildet sich eine Raumladungszone über der pin-
Diode aus, so dass der Transistor sperrt. Es fließt nur noch der sehr geringe Sperrstrom
iCB. Die Stromverstärkung β ist durch das Kollektor-Basisstrom-Verhältnis definiert und
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Abb. 3.15: Treiber für den SiC-Bipolartransistor
kann auf die physikalischen Eigenschaften des Transistors zurückgeführt werden [5]:
β =
IC
IB
=
Dn
LnNB
LpNE
Dp
(3.6)
NE und NB beschreiben die Dotierung von Emitter und Basis. Eine Verstärkung größer
1 wird erreicht, wenn die Dotierung des Emitter-Gebiets viel größer als die Dotierung des
Basis-Gebiets ist und die Basisbreite im Bereich der Diffusionslänge liegt.
Die Verwendung von Siliziumkarbid als Substrat für den Bipolartransistor weist gegen-
über den Silizium basierten Transistoren einige Vorteile auf: Es können deutlich kürzere
Schaltzeiten realisiert werden und trotz der größeren Bandlücke sind geringere Sättigungs-
spannungen sowie eine höhere Stromverstärkung möglich.
3.4.2 Treiber
Um den Bipolartransistor im leitenden Zustand zu halten, muss der Treiber einen Ba-
sisstrom liefern. Da über den Basis-Emitter-pn-Übergang eine Spannung abfällt, wird
während der gesamten eingeschalteten Zeit Leistung umgesetzt. Der für alle Treiber ver-
wendete Treiber-IC IXDD414 ist so dimensioniert, dass er diese Leistung liefern kann.
In Abbildung 3.15 ist die Ausgangsstufe des Treibers für den Bipolartransistor darge-
stellt. Der Basisstrom wird über den Widerstand RB begrenzt. Für ein schnelles Ein-
bzw. Ausschalten befindet sich ein Kondensator CB parallel zu RB, der bei Änderung
der Basisspannung wie ein Kurzschluss wirkt und dadurch das Basisgebiet schnell mit
Ladungsträgern überschwemmt werden kann, bzw. beim Ausschalten die Ladungsträger
schnell ausgeräumt werden können.
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Abb. 3.16: I-U-Kennlinie des BJT BitSiC1206 (TranSiC) bei 25 ◦C und unterschiedlichen Gate-
Emitter-Spannungen
3.4.3 SiC-Bipolartransistor: Statische Eigenschaften
Die statischen I-U-Kennlinien des BitSiC1206 (erste Generation) ist in Abbildung 3.16 und
3.17 bei Raumtemperatur und 150 ◦C dargestellt. Charakteristisch für den BitSiC1206 ist,
dass die Sättigungsspannung nahezu Null ist. Ab einem Basisstrom von 0,3A führt das
Bauteil den Nennkollektorstrom sowohl bei Raumtemperatur als auch bei 150 ◦C. Erst
für Sperrschichttemperaturen über 150 ◦C muss der Basisstrom erhöht werden, damit der
gleiche Kollektorstrom geführt werden kann.
Die Durchlassverluste sind in Abbildung 3.18 dargestellt. Neben den Verlusten Pcon,l, die
auf Grund des Kollektorstromes und dem internen Spannungsabfall entstehen, müssen
beim Bipolartransistor auch die vom Basisstrom verursachten Verluste Pcon,d berücksich-
tigt werden, da die Basis-Emitterspannung wegen des internen pn-Übergangs ebenfalls
ungleich null ist. Die blauen und roten Verläufe ergeben sich bei IC = 4 A bzw. IC = 6 A
und einem Basisstrom von IB = 1, 2 A. Bei dieser Basisstromstärke ist bei allen Tempe-
raturen und Kollektorströmen die Aufsteuerung des Transistors sichergestellt. Die grünen
Verläufe entstehen bei IC = 6 A, wenn der Basisstrom IB,opt so gewählt wird, dass die
Summe Pcon,tot aus Pcon,l und Pcon,d minimal wird. Dabei ist zu erkennen, dass die Ver-
luste im Lastpfad geringfügig größer, jedoch die Ansteuerverluste signifikant kleiner sind.
Bei Raumtemperatur fallen 3,5W und bei 250 ◦C 1,8W weniger Ansteuerverluste an. Dies
entspricht 29% bzw. 4,3% der gesamten Durchlassverluste, die dadurch insbesondere bei
geringen Temperaturen etwas geringer ausfallen. Die Ansteuerverluste bei konstantem
Basisstrom sind nahezu unabhängig von dem Kollektorstrom und der Sperrschichttempe-
ratur. Die Verluste im Lastkreis steigen mit der Temperatur und der Stromstärke an.
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Abb. 3.17: I-U-Kennlinie des BJT BitSiC1206 (TranSiC) bei 150 ◦C und unterschiedlichen Gate-
Emitter-Spannungen
Die Optimierung des Basisstroms hinsichtlich minimaler Gesamtverluste hat auch Aus-
wirkungen auf die Stromverstärkung β, die in Abbildung 3.19 dargestellt ist. Auch hier
sind der blaue und rote Verlauf die Ergebnisse eines festen Basisstroms (IB = 1, 2A) bei
4A und 6A. Die Stromverstärkung liegt temperaturunabhängig bei 5 bzw. 3,3, da sich
das Verhältnis von Kollektor- zu Basisstrom nicht ändert. Der grüne Verlauf der Strom-
verstärkung ergibt sich bei einem verlustoptimierten Basisstrom. Auf diese Weise können
Stromverstärkungen über β = 20 bei geringen Sperrschichttemperaturen und hohen Kol-
lektorströmen erzielt werden. Mit zunehmender Temperatur nähert sich der Wert dem
roten Worst-case-Verlauf an. Der entsprechende Basisstrom IB,opt ist darunter aufgetra-
gen. Es ist zu erkennen, dass für kleine Temperaturen der Basisstrom mit 0,3A gering
gehalten werden kann, während für sehr hohe Temperaturen der Basisstrom mehr als
doppelt so groß sein muss. Für einen verlustoptimierten Treiber kann dieser Verlauf zur
Bestimmung des Basisstromes bei bekannter Sperrschichttemperatur genutzt werden. Die
größte Stromverstärkung von 40, kann mit einem Basisstrom von 60mA erreicht werden,
jedoch sind dann die Durchlassverluste so groß, dass dieser Betriebspunkt im Wechsel-
richter nicht sinnvoll ist [46].
Aus den Abbildungen 3.16 und 3.17 konnte bereits abgelesen werden, dass die Sätti-
gungsspannung des BitSiC1206 sehr gering ist. Deren Verlauf ist in Abbildung 3.20 unten
über der Temperatur aufgetragen. Darüber ist der Verlauf des differentiellen Bahnwider-
standes rCE dargestellt. Er weist einen positiven Temperaturkoeffizienten auf, so dass der
SiC-Bipolartransistor gut parallel geschaltet werden kann, da eine gleichmäßige Strom-
verteilung gewährleistet wird.
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Abb. 3.18: Durchlassverluste des BJTs über der Sperrschichttemperatur bei IC = 4 A und IC =
6 A und IB = 1, 2 A (blau und rot) bzw. bei verlustoptimiertem Basisstrom (grün)
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Abb. 3.19: Stromverstärkung β des BJTs (oben) bei IC = 4 A (blau) und IC = 6 A (rot) und
einem Basisstrom von IB = 1, 2 A sowie mit einem adaptiven Basisstrom IB,opt für
minimale Durchlassverluste IC,opt = 6 A (grün) über der Sperrschichttemperatur und
dem sich einstellenden adaptiven Basisstrom IB,opt (unten)
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Abb. 3.20: Spezifischer Kollektor-Emitter-Widerstand (oben) und Sättigungsspannung (unten)
des BJTs über der Sperrschichttemperatur
Abb. 3.21: Einschaltverhalten des BJTs bei UCE = 600 V, IC = 6 A, IB = 1 A und Tj = 150 ◦C;
Channel 1: UCE , Ch 2: IC , Ch 3: UBE , Ch 4: IB, time base: 40ns/div
3.4.4 SiC-Bipolartransistor: Dynamisches Verhalten
Einen typischen Ein- und Ausschaltvorgang des BitSiC1206 mit dem oben beschriebe-
nen Treiber zeigen die Oszillogramme 3.21 und 3.22 bei UCE = 600 V, IC = 6 A und
Tj = 150
◦C. Beim Einschalten steigt der Basisstrom ohne Auswirkungen auf den Kollek-
torstrom an, da zunächst die parasitäre Sperrschichtkapazität umgeladen werden muss.
Erst dann ist eine Basis-Emitter-Spannung messbar und gleichzeitig ein Anstieg des Kol-
lektorstromes zu verzeichnen. Da die gleiche Freilaufdiode und die gleiche Drossel wie
beim IGBT verwendet werden, fallen auch die aus der parasitären Kapazität resultieren-
de Stromspitze und die Rückstromspitze ähnlich aus. Während des steilen Stromanstiegs
wird auf Grund der parasitären Anschlussinduktivitäten ein Spannungseinbruch detek-
tiert. Mit Erreichen des Nennwertes des Kollektorstromes beginnt die Kollektor-Emitter-
Spannung linear zu fallen und der Basisstrom erreicht seinen Endwert von IB = 1, 2 A.
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Abb. 3.22: Ausschaltverhalten des BJTs bei UCE = 600 V, IC = 6 A, IB = 1 A und Tj = 150 ◦C;
Channel 1: UCE , Ch 2: IC , Ch 3: UBE , Ch 4: IB, time base: 40ns/div
Nach ca. 120 ns ist der gesamte Einschaltvorgang abgeschlossen.
Beim Ausschalten wirkt sich die Übersteuerung des Transistors, die zu einem schnelleren
Einschalten führte, negativ aus, da die in der Basis-Kollektorzone gespeicherten Ladungen
über einen negativen Basisstrom und durch Rekombination zunächst ausgeräumt werden
müssen [5]. Solange diese Ladungen noch vorhanden sind, kann keine Kollektor-Emitter-
Spannung aufgebaut werden und es kommt zu einer langen Ausschaltverzögerungszeit.
Die Basis-Emitter-Spannung sinkt erst vollständig auf null ab, wenn alle Ladungen ausge-
räumt sind. Bis dahin wirkt die Basis-Kollektorzone wie ein Kondensator, so dass sich eine
Spannung UBE zwischen dem eingeschalteten Zustand und 0V einstellt. Die Kollektor-
Emitter-Spannung baut sich wegen der restlichen Ladungen in der Basis-Kollektorzone
zunächst langsam auf und steigt dann linear an. Wie beim IGBT sorgt die Streukapazität
der Drossel für ein vorzeitiges Absinken des Kollektorstromes. Wegen des relativ lang-
samen Spannungsanstiegs fällt die Spannungsspitze auf Grund von Streuinduktivitäten
relativ gering aus. Der gesamte Ausschaltvorgang dauert mit 320 ns fast dreimal so lange
wie der Einschaltvorgang.
Die Ein-, Aus- und Gesamtschaltverlustenergien sind in Abbildung 3.23 über der Sperr-
schichttemperatur aufgetragen. Auch hier beschreibt der blaue Verlauf die Schaltenergie
bei IC = 4 A und der rote bei IC = 6 A. Während die Ausschaltenergie mit zunehmender
Sperrschichttemperatur langsam abnimmt, ist die Einschaltenergie bis Tj = 185 ◦C nahe-
zu konstant und fällt dann signifikant ab. Der Grund dafür ist in der später diskutierten
starken Verkürzung der Stromanstiegszeit zu finden. Des Weiteren kann beobachtet wer-
den, dass die Ausschaltenergie langsamer als proportional mit der Kollektorstromstärke
steigt. Dies ist in einer Verkürzung der Anstiegszeit der Kollektor-Emitter-Spannung be-
gründet, da die Ladungsträger wegen des höheren Stromes schneller aus der entstehenden
Raumladungszone ausgeräumt werden.
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Abb. 3.23: Ein-, Aus- und Gesamtschaltverlustenergie des BJTs bei UCE = 600 V, IC = 4 A
(blau) und IC = 6 A (rot) über der Sperrschichttemperatur
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Abb. 3.24: Ein- und Ausschaltzeiten des BJTs bei UCE = 600 V, IC = 4 A (blau) und IC = 6 A
(rot) über der Sperrschichttemperatur
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Abb. 3.25: Gesamtverluste des BJTs bei UCE = 600 V, IC = 4 A (blau) und IC = 6 A (rot) über
der Sperrschichttemperatur und der Schaltfrequenz
Die Ein- und Ausschaltzeiten sind in Abbildung 3.24 gezeigt. Beim Einschalten ist eine
Verkürzung der Verzögerungszeit und der Anstiegszeit des Stromes und damit des ge-
samten Einschaltvorganges festzustellen. Besonders deutlich ist die Verkürzung zwischen
Tj = 185
◦C und Tj = 200 ◦C. Danach bleiben die Zeiten nahezu konstant. Die Stromstär-
ke hat keinen Einfluss auf die Einschaltverzögerungszeit, jedoch führt ein größerer Strom
zu einer längeren Anstiegszeit.
Der Einfluss der Temperatur auf die charakteristischen Ausschaltzeiten ist gering. Ten-
denziell führt ein Anstieg der Sperrschichttemperatur zu einem Anstieg der Verzögerungs-
zeit und damit auch zu einem Anstieg der gesamten Ausschaltzeit. Wie oben bereits be-
schrieben, ist die Ausschaltverzögerungszeit deutlich länger als die Einschaltverzögerungs-
zeit. Jedoch bedingt ein höherer Strom eine Verkürzung von td,off , da die Ladungsträger
schneller ausgeräumt werden. Die Stromfallzeit steigt mit der Stromstärke nur geringfügig
an.
In Abbildung 3.25 sind die gesamten Verluste des Bipolartransistors über der Frequenz
und der Sperrschichttemperatur bei IC = 4 A (blau) und IC = 6 A (rot) aufgetragen. Die
Graphen ähneln den Verläufen des in Kapitel 3.3.4 beschriebenen IGBT, allerdings sind
die absoluten Verluste geringer.
3.5 Der Siliziumkarbid Depletion Mode JFET
Charakteristisch für den Depletion Mode JFET (DM-JFET) (in der Literatur auch unter
Normally-On JFET zu finden) ist, dass er bei einer Gatespannung von 0V eingeschaltet
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Abb. 3.26: Vereinfachte Struktur eines JFETs
ist. Dieses Verhalten steht im Gegensatz zu allen auf dem Markt etablierten Leistungs-
halbleitern [47] und führt zu erheblichen Aufwand bei der Ansteuerung.
3.5.1 Funktionsprinzip
Sperrschicht-Feldeffekttransistoren (engl. Junction FET (JFET)) gehören zu den unipo-
laren Leistungshalbleitern und zeichnen sich durch einen besonders einfachen Aufbau aus.
Im Gegensatz zu MOSFETs (Metall Oxid Semiconductor FET) ist bei JFETs das Gate
nicht durch eine Oxidschicht isoliert, sondern schließt an eine p-dotierte Wanne an, die in
einem n-dotierten Bereich eingelassen ist. Abbildung 3.26 zeigt den schematischen Aufbau
eines JFETs. Der n-dotierte Bereich wird als Kanal bezeichnet und befindet sich zwischen
zwei ohmschen Metall-SiC-Übergängen, mit denen die Drain- und Source-Anschlüsse rea-
lisiert werden. Die p-Wannen sind an den Seiten angeordnet und mit dem Gateanschluss
metallisiert.
Wie in Kapitel 2.2 beschrieben, bildet sich an jedem pn-Übergang eine Raumladungszone
aus, deren Ausdehnung durch das Anlegen einer externen Spannung beeinflusst werden
kann. Eine positive Gate-Source-Spannung führt zu einer Verringerung der Ausdehnung
der Raumladungszone und damit zu einer Erhöhung der Leitfähigkeit, während eine ne-
gative Gate-Source-Spannung eine Ausdehnung der Raumladungszone in den n-Kanal
hinein zur Folge hat und die Leitfähigkeit bis zur sogenannten Abschnürung verringert.
Bei der Abschnürung füllt die Raumladungszone den gesamten Kanal aus, so dass bis
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zur Durchbruchspannung nahezu keine Ladungsträger passieren können [5]. Ein Strom-
fluss vom Drain- zum Gateanschluss ist zu keiner Zeit möglich, da die pn-Anordnung eine
Diode in Sperrrichtung darstellt.
In der Leistungselektronik hat sich eine vertikale Grundstruktur des JFET (VJFET)
durchgesetzt [74, 75]. Das heißt, dass auf der Unterseite der Drainanschluss kontaktiert
wird und sich darüber die negativ dotierte Driftzone befindet, die die elektrische Feldstärke
im sperrendem Zustand aufnimmt. Darüber befindet sich der Steuerteil, der die Anschlüsse
für Gate und Source beinhaltet und unterschiedlich ausgeführt sein kann.
In den letzten Jahren hat sich die Struktur des LV JFETs (lateral-vertikal) als die bes-
te Topologie für Normally-On JFETs herauskristallisiert. Daneben sind diverse andere
Topologien vom VV JFET (vertikal-vertikal) über diverse Kombination aus LV und VV
JFETs publiziert worden [74–79].
Beim LV JFET (Abbildung 3.27 links) verläuft der eigentliche Kanal lateral und nur die
Driftzone ist vertikal angeordnet. Der Kanal wird von zwei positiv dotierten Schichten
oben und unten begrenzt, wobei nur die obere mit dem Gate kontaktiert ist, während
die untere, vergrabene am Sourceanschluss geerdet ist. Dies ist möglich, weil die große
Bandlücke des Siliziumkarbids ein Durchbruch am pn-Übergang des Sourceanschlusses
verhindert, der in einer Silizium-Struktur unvermeidbar wäre. Mit dieser Struktur kann
die Pinch-off Spannung zwischen -17 und -11V eingestellt werden. Ein weiterer Aspekt
der vergrabenen mit Source verbunden positiv dotierten Schicht ist der abschirmende
Effekt gegen starke elektrische Felder durch die Raumladungszone, die sich an dem pn-
Übergang ausprägt. Dadurch ist die maximale Sperrspannung bei dieser Topologie nur ab-
hängig von dem Design der Driftzone und es können unterschiedliche Sperrspannungen mit
der gleichen Kanalanordnung realisiert werden. Außerdem ist die parasitäre Gate-Drain-
Kapazität durch die vergrabene positiv dotierte Schicht gering, da sich Gate und Drain
nur mit einer sehr geringen Fläche gegenüberliegen. Die geringe Gate-Drain-Kapazität
und die Möglichkeit, die schlecht leitende positiv dotierte Schicht flächig zu metallisieren,
um einen kleinen internen Gatewiderstand zu realisieren, lässt geringe Zeitkonstanten für
das Umladen des Gates zu: τ = RG,intCGD. Folglich können mit dieser Topologie schnelle
Schaltzeiten realisiert werden. Daneben wirkt der pn-Übergang der vergrabenen p-Schicht
auch als interne Diode, die bei induktiven Lasten genutzt werden kann [76], jedoch ist die
Schleusenspannung mit 2,8V recht hoch [77]. Daher ist es sinnvoll, die Diode nur wäh-
rend der Kommutierung zu verwenden und anschließend das Gate aufzusteuern und den
JFET mit einem negativen Strom zu betreiben. Auf diese Weise können deutlich geringere
Durchlassverluste realisiert werden.
Die Kurzschlussfestigkeit von Leistungs-JFETs wird stark von der Beschaffenheit der
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Abb. 3.27: Struktur des LV JFETs (links) und des VV JFETS (rechts)
Kanal-Struktur beeinflusst. Ein schmaler Kanal wie beim LV JFET führt im normalen
Betrieb zwar zu einem etwas höheren Durchlasswiderstand als ein breiter Kanal wie bei
den VV JFETs, jedoch wird hiermit eine deutlich bessere Kurzschlussfestigkeit erreicht.
Ein hoher Strom führt zu einer lokalen Erwärmung im Kanal. Damit einher geht eine
Reduzierung der Beweglichkeit der Ladungsträger und folglich auch deren Sättigungs-
stromdichte, die unter dem Wert im Normalbetrieb fällt. Auf diese Weise können Kurz-
schlüsse bis in den Millisekundenbereich sicher abgeschaltet werden, da die Stromstärke
nicht signifikant größer ist als im Normalbetrieb [5]. In [45] konnte das Kurzschlussverhal-
ten experimentell nachgewiesen werden. Die Ausfälle sind nicht auf den SiC-Chip selbst
zurückzuführen, sondern auf die elektrische Anbindung des Chips. Je breiter der Kanal
jedoch ist, desto geringer fällt die lokale Erwärmung aus und die Beweglichkeit der La-
dungsträger ändert sich entsprechend weniger. Das Abschalten ist wegen der durch die
parasitären Induktivitäten verursachte hohen Spannungsspitze ebenfalls kritisch und vom
Avalanche-Verhalten des JFETs abhängig. In [76] konnte gezeigt werden, dass beim LV
JFET ein stabiler Avalanche-Durchbruch, bei dem 230 mJ bei 80◦C umgesetzt werden,
und ein sicheres Abschalten möglich sind, sofern der JFET in einer Kaskodenschaltung
betrieben wird. Ohne Kaskodenschaltung fließt der Avalanchestrom über den Sourcean-
schluss, während in der Kaskodenschaltung dieser Weg wegen des sperrenden MOSFETs
nicht möglich ist. Stattdessen bildet sich ein Löcherstrom vom Drain zum Gateanschluss
aus, so dass der Avalanchestrom über das geerdete Gate am MOSFET vorbei fließen kann.
Die Vorteile sind, dass der Strom mit hoher Ladungsträgerdichte eine kürzere Strecke im
Chip zurücklegen muss und dass die hochohmige, dünne vergrabende p-Schicht nicht mit
der hohen Stromdichte belastet wird. Damit wird die Gefahr eines Latch-ups, bei dem
der JFET den leitenden Zustand nicht wieder verlassen kann, unterbunden [80]. Es wurde
weiter gezeigt, dass bei rein vertikalen Strukturen der Avalanchestrom durch das Gate
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abgeführt wird und damit die Ansteuerung beschädigt.
Die Kaskodenschaltung besteht aus einer Reihenschaltung eines SiC-JFET und eines Si-
MOSFET mit geringer Sperrspannung (Abb. 3.28), wobei das Gate des JFETs mit dem
Sourceanschluss des MOSFETs verbunden ist. Auf diese Weise ergibt sich ein Normally-
Off Bauteil. Dazu wird nur das Gate des MOSFETs angesteuert. Liegt eine Spannung
von 0V an, so sperrt der MOSFET und zieht damit das Source Potential des JFETs auf
sein Pinch-off Spannungsniveau, da die Gate-Source-Spannung des JFETs nun negativ
ist und der JFET sperrt. Die Pinch-off Spannung stellt sich ein, weil hier der JFET
gerade nicht mehr leitet, das bedeutet im Umkehrschluss: Sobald die Spannung über dem
MOSFET kleiner wird, beginnt der JFET zu leiten und damit steigt die Spannung über
den MOSFET wieder an. Wird der MOSFET beispielsweise mit 15V aufgesteuert, so fällt
über dem MOSFET nur noch die stromabhängige Durchlassspannung ab und die Gate-
Source-Spannung des JFETs liegt knapp unter 0V, so dass der JFET leitet. Neben dem
sicheren Abschalten aus einem Avalanche-Betrieb heraus ist diese Schaltertopologie auch
ohne Gatesignal sperrend und damit deutlich einfacher in der Applikation einzusetzen.
Nachteilig ist, dass jetzt pro Ventil 2 Leistungshalbleiter in Reihe geschaltet sind die
zu höheren Durchlassverlusten und Kosten führen und das Ausfallrisiko verdoppeln. Bei
den Durchlassverlusten kommen zwei Effekte zum Tragen: Zum einem addieren sich die
Verluste, die über dem MOSFET entstehen, zu denen des JFETs und zum anderen kann
der JFET nicht ohne weiteres bei seiner optimalen Durchlassgatespannung von +1V
betrieben werden.
Die Kaskodenschaltung kann sowohl diskret als auch in einem Gehäuse aufgebaut wer-
den [76, 77]. Beim Rückwärtsbetrieb, wie er bei induktiven Lasten vorkommt, leitet die
intrinsische Diode des MOSFETs, die bei MOSFETs mit geringen Sperrspannungen we-
gen der geringen Rückstromspitze ein gutes dynamisches Verhalten aufweist. Da über dem
MOSFET während die Diode leitet, nur die Vorwärtsspannung der Diode abfällt, befindet
sich der JFET im eingeschalteten Zustand und der Strom kann rückwärts mit geringen
Verlusten durch den Kanal des JFETs fließen.
3.5.2 Treiber
Die Kernanforderungen an den Treiber eines „Normally-On“ JFET sind:
• Sichere Stromversorgung des Treibers solange netz- oder zwischenkreisseitig eine
Spannung anliegt, um die Leistungshalbleiter ausschalten und im Sperrzustand hal-
ten zu können
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Abb. 3.28: Kaskodenschaltung aus SiC-JFET und Si-MOSFET
• Bauteilabhängige negative Gatespannung zwischen -15 V und -21 V um das sicheren
Ausschalten des JFETs zu garantieren
• Positive Gatespannung von 1,2V bereitzustellen, um einen Durchlasszustand mit
geringsten Durchlassverlusten zu erreichen
• Überstromschutz
Da der DM-JFET bei einer Gatespannung von 0 V leitend ist, muss der Treiber sowohl
bereits vor der Zuschaltung der Zwischenkreisspannung als auch bei angelegten Eingangs-
und Ausgangsspannungen des Wechselrichters sicher mit Strom versorgt werden, da eine
Unterbrechung der Stromversorgung unmittelbar zu einem Brückenkurzschluss bzw. zu
einem Netzkurzschluss und damit zu der Zerstörung des JFETs führen würde. Dies be-
deutet jedoch, dass die Treiber nicht wie allgemein üblich aus dem Zwischenkreis versorgt
werden können. Eine mögliche Stromversorgung für die Treiber sollte so gestaltet sein,
dass der Solarwechselrichter sowohl netz- als auch solarmodulseitig durch elektromecha-
nische Trennschalter getrennt werden kann und die Treiber sowohl von der DC als auch
von der AC-Seite vor den Trennschaltern versorgt werden. Auf diese Weise kann erreicht
werden, dass zunächst die Treiber an die Betriebsspannung angeschlossen werden und
damit die Ventile in den Sperrzustand versetzen. Anschließend kann der Zwischenkreis
über Anlaufschaltungen entweder von der Netzseite oder von der Solarmodulseite gela-
den wird. Die beidseitige Versorgung ist deswegen notwendig, da beide Seiten unabhängig
voneinander Spannung führen können (Bei Nacht die Netzseite, bei einem Netzfehler die
DC-Seite). Alternativ kann auch ein Ansatz mit einer einseitigen Stromversorgung vor-
zugsweise auf der Netzseite und einem Energiespeicher in Form einer Batterie oder eines
Doppelschichtkondensators verfolgt werden. Der Speicher gewährleistet dann eine sichere
Spannungsversorgung der Treiber bis der Wechselrichter vom Netz und der Solaranlage
getrennt ist und die Zwischenkreiskondensatoren entladen sind. Ein Wiederanfahren des
Wechselrichters ist dann nach Rückkehr der Netzspannung jederzeit möglich.
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Die Pinch-off Spannung bezeichnet die Gatespannung, bei der der JFET vom leitenden
in einen sperrenden Zustand übergeht. Um eine Beschädigung des Gates zu vermeiden
darf diese Pinch-off Spannung nicht wesentlich unterschritten werden. Derzeit erlaubt der
Herstellungsprozess von Depletion Mode JFETs noch keine bauteilunabhängige Pinch-off
Spannung, so dass jeder Treiber auf den jeweiligen JFET angepasst werden muss. Daraus
ergibt sich für den Treiber die wichtige Anforderung, sich automatisch auf die Pinch-
off Spannung des jeweiligen JFETs einzustellen. Dabei kann ausgenutzt werden, dass
das Gate des JFETs unterhalb der Pinch-off-Spannung leitend wird [81]. Abbildung 3.29
zeigt die verwendete Treiberschaltung mit automatischer Pinch-off-Spannungserkennung
nach [82], die aus der Kapazität C3, der Diode D1 und dem Widerstand R2 besteht. Mit
dem Netzwerk aus Zenerdiode, Widerstand R1 und Pufferkondensatoren C1 und C2 wird
das Bezugspotential am Sourceanschluss des JFETs so festgelegt, das im eingeschalteten
Zustand eine kleine positive Spannung zur Reduzierung der Durchlassverluste am Gate an-
liegt. Sie liegt um den Wert der Zenerdiode unter der Treiberspannung VCC , in diesem Fall
also bei 22,8V. Beim Einschalten wird die Treiberspannung VCC = 24V an den Ausgang
des Treiber-ICs IXDD414 [83, 84] gelegt und es ergibt sich eine Gate-Source-Spannung
von 1,2V. Während des Einschaltens fließt der Gatestrom durch die Diode und wird nur
durch den Gatevorwiderstand RG begrenzt, mit dem das Einschaltverhalten beeinflusst
werden kann. Beim Ausschalten liefert der Treiber IC 0V und die Diode D1 sperrt. Der
Gate Strom fließt nun über die Kapazität C3, die im Moment des Ausschaltens einen
Kurzschluss bildet. Nachdem C3 umgeladen ist, begrenzt der hochohmige Widerstand R2
den Strom, so dass die negative Spannung von -22,8V über dem Gate-Source-Übergang,
dem Gatevorwiderstand und R2 abfällt, wobei der Spannungsabfall über dem Gatevor-
widerstand wegen RG << R2 vernachlässigt werden kann. Da das Gate des DM-JFETs
bis zur Pinch-Off Spannung sehr hochohmig ist, fällt die Pinch-Off Spannung über dem
Gate-Source-Übergang ab. Ab dieser Spannung beginnt das Gate leicht zu leiten, so dass
sich ein Gatestrom einstellt. Dieser wird nun über R2 begrenzt und die restliche Spannung
fällt nach dem ohmschen Gesetz über diesem Widerstand ab. Damit passt sich der Treiber
der jeweiligen Pinch-Off Spannung des JFETs automatisch an.
Für die Kaskode aus SiC-JFET und Si-MOSFET eignen sich schnelle MOSFET-Treiber
mit ausreichender Spannungsfestigkeit. Alternative Treiber sind zum Beispiel in [85] vor-
gestellt.
3.5.3 SiC Depletion Mode JFET: Statische Eigenschaften
Abbildungen 3.30 und 3.31 zeigen die statischen I-U-Kennlinien des SiC-JFETs (SiCed)
bei Raumtemperatur und 150◦C Sperrschichttemperatur. Der JFET weist, wie es für
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Abb. 3.29: Treiberschaltung für den Normally-On JFET
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Abb. 3.30: I-U-Kennlinie des DMJFETs (SiCed) bei 25◦C und unterschiedlichen Gate-Source-
Spannungen
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Abb. 3.31: I-U-Kennlinie des DMJFETs (SiCed) bei 150◦C und unterschiedlichen Gate-Source-
Spannungen
Feldeffekt-Bauteile typisch ist, keine Sättigungsspannung auf. Bereits bei einer Gatespan-
nung von −5 V kann der Nennstrom von 6 A bei Raumtemperatur geführt werden, jedoch
ist der Spannungsabfall hoch. Bei UGE = 0 V liegt der Spannungsabfall für Raumtempera-
tur und 150◦C bei jeweils 2, 2 V bzw. 5 V. Es ist damit eine starke Temperaturabhängigkeit
zu erkennen. Der zugehörige Durchlasswiderstand entspricht bei Raumtemperatur mit
366 mΩ den Herstellerangaben und beträgt bei einer typischen Betriebstemperatur von
150◦C 833 mΩ. Die daraus resultierenden Durchlassverluste sind unangemessen hoch. Eine
leichte Verbesserung des Durchlasswiderstandes lässt sich mit einer geringen positiven Ga-
tespannung von zum Beispiel 0, 48 V erzielen. Diese kann nicht wesentlich erhöht werden,
weil dann die interne Gate-Source-Diode zu leiten beginnt. Für diesen Betriebszustand
sind die JFETs nicht ausgelegt und der Vorteil des stromlosen und damit leistungsfreien
Haltens der Schaltzustände geht verloren.
In Abbildung 3.32 sind die Durchlassverluste bei ID = 4 A und ID = 6 A sowie der
rDS,on über der Sperrschichttemperatur aufgetragen. Es ist gut die starke Temperatur-
abhängigkeit des Durchlasswiderstandes zu erkennen, der sich zwischen 25◦C und 200◦C
nahezu verdreifacht. Entsprechend steigen auch die Verläufe der Verlustleistung mit der
Sperrschichttemperatur an. Bei den Durchlassverlusten wird neben der Temperaturab-
hängigkeit eine Stromabhängigkeit deutlich: Die Verluste steigen überproportional stark
mit dem Strom an. Bei einer typischen Sperrschichttemperatur von 150◦C betragen die
Durchlassverluste bei 4 und 6 A 15 W bzw. 33 W. Während der Strom um 50% erhöht
wurde, sind die Verluste um 113% gestiegen.
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Abb. 3.32: Durchlassverluste des DMJFETs über der Sperrschichttemperatur bei ID = 4 A (blau)
und ID = 6 A (rot) sowie der rDS,on
3.5.4 SiC Depletion Mode JFET: Dynamisches Verhalten
Das dynamische Schaltverhalten ist in Abbildung 3.33 und 3.34 für UDS = 600 V, ID = 6 A
und Tj = 150 ◦C dargestellt. Der Gatevorwiderstand ist so klein gewählt, dass der JFET
gerade noch mit abklingenden Schwingungen sicher ein- und ausgeschaltet werden kann.
Um die Schwingungen zu dämpfen, ist auf dem Sourceanschluss eine Ferritperle gesteckt.
Der Gatevorwiderstand beträgt 5 Ω. Die Zeitverläufe weisen auf allen Größen (Gatespan-
nung, Drain-Source-Spannung und Drainstrom) Oszillationen auf, die beim Einschalten
zum Ende des Schaltvorganges abklingen und beim Ausschalten mit einer kleineren Fre-
quenz über den eigentlichen Schaltvorgang hinaus auftreten. Im Einzelnen beginnt beim
Einschalten der Strom zu steigen, nachdem die Gatespannung, die Pinch-off-Spannung
überschritten hat. Der Anstieg des Stromes führt unmittelbar zu einem Spannungsabfall
über der parasitären Streuinduktivität. Gleichzeitig kommt es zu Einkopplungen wegen
des extrem steilen Anstiegs in der Gateleitung, die vom Treiber nicht abgefangen werden
kann. Die Folge ist zunächst eine überhöhte Gatespannung, die beim Abklingen über-
schwingt und den JFET dabei kurzzeitig wieder sperrt, so dass der Stromanstieg un-
terbrochen wird. Da sich der Strom nun kurzeitig in die andere Richtung ändert, kehrt
sich auch der Spannungsabfall über den parasitären Induktivitäten um und die Drain-
Source-Spannung steigt kurzzeitig über das Eingangsspannungsniveau. Mit der Rückkehr
der Gatespannung ist eine Oszillationsperiode abgeschlossen. Nachdem der Strom von
der Diode abkommutiert ist, beginnt die Spannung zu fallen. Auch hier sind deutlich die
Auswirkungen der schwingenden Gatespannung zu erkennen, die zu dem stufenförmigen
Verlauf führen. Der Einschaltvorgang ist nach 140 ns abgeschlossen.
Beim Ausschalten beginnt die Drain-Source-Spannung mit Erreichen der Gatespannung
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Abb. 3.33: Einschaltverhalten des DMJFETs bei UDS = 600 V, ID = 6 A und Tj = 150 ◦C;
Channel 1: UDS , Ch 2: ID, Ch 3: UGS , time base: 40ns/div
Abb. 3.34: Ausschaltverhalten des DMJFETs bei UDS = 600 V, ID = 6 A und Tj = 150 ◦C;
Channel 1: UDS , Ch 2: ID, Ch 3: UGS , time base: 40ns/div
des Pinch-off-Wertes zu fallen. Die parasitäre Kapazität der Testschaltung führt wegen
des sehr steilen Anstiegs von UGS zu einem sofortigen Einbrechen des Drainstromes [1].
Auch beim Ausschalten regen die schnellen Änderungen von Strom und Spannung die
Gatespannung zum Schwingen an, jedoch überträgt sich diese nur sehr marginal auf die
Drain-Source-Spannung. Im Drainstrom sind die Oszillationen jedoch gut zu erkennen.
Der Ausschaltvorgang ist nach 200 ns abgeschlossen, die Schwingungen klingen nach ca.
500 ns ab.
In Abbildung 3.35 sind die Schaltenergien sowie die Summe der Schaltenergien einer
Schaltperiode über der Temperatur für UDS = 600 V, ID = 6 A und ID = 4 A dargestellt.
Die Einschaltenergie nimmt mit steigender Temperatur leicht ab, während die Ausschalt-
energie nahezu temperaturunabhängig ist. Die Ursache für diese Verhalten ist in den
Schaltzeiten zu finden, die in Abbildung 3.36 dargestellt sind. Hier ist zu beobachten,
dass die Einschaltzeiten mit der Temperatur abnehmen, während die Ausschaltzeiten
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Abb. 3.35: Ein-, Aus- und Gesamtschaltverlustenergie des DMJFETs bei UDS = 600 V, ID = 4 A
(blau) und ID = 6 A (rot) über der Sperrschichttemperatur
nahezu unverändert über den gesamten Temperaturbereich sind. Die Schaltzeiten sind
proportional zu den Schaltenergien, da sie angeben, wie lange der JFET mit Strom und
Spannung gleichzeitig beansprucht wird. Ebenfalls lässt sich aus Abbildung 3.35 ablesen,
dass die Schaltenergien proportional mit dem Strom ansteigen.
Die Verzögerungszeiten beim Ein- und Ausschalten sind mit 15 bis 25 ns kurz und nur
beim Einschalten etwas temperaturabhängig. Die absoluten Steig- und Fallzeiten sind vom
Drainstrom abhängig und liegen für tr bei Nennstrom zwischen 30 und 55 ns und für tf
bei 110 ns. Die Ein- und Ausschaltzeiten sind unten in Abbildung 3.36 dargestellt.
Abbildung 3.37 zeigt die Gesamtverluste des Depletion Mode-JFETs über der Frequenz
und der Sperrschichttemperatur bei IC = 4 A (blau) und IC = 6 A (rot). Deutlich ist
insbesondere bei 6A der Anstieg der Verluste mit der Temperatur zu erkennen.
3.6 Der Siliziumkarbid Enhancement Mode JFET
Der Enhancement Mode JFET (EM-JFET) ( in der Literatur auch unter Normally-Off
JFET zu finden) unterscheidet sich vom DM-JFET aus Abschnitt 3.5 dadurch, dass er
bei einer Gatespannung von 0 V sperrt. Damit ähnelt sein Verhalten zunächst prinzipiell
dem der etablierten Leistungshalbleiter. Wie in den folgenden Unterkapiteln beschrieben
wird, unterscheiden sie sich hinsichtlich ihrer internen Struktur sowie ihrer Ansteuerung
jedoch erheblich.
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Abb. 3.36: Ein- und Ausschaltzeiten des DMJFETs bei UDS = 600 V, ID = 4 A (blau) und
ID = 6 A (rot) über der Sperrschichttemperatur
Abb. 3.37: Gesamtverluste des DM-JFETs bei UDS = 600 V, ID = 4 A (blau) und ID = 6 A (rot)
über der Sperrschichttemperatur und der Schaltfrequenz
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Abb. 3.38: Struktur des Normally-Off JFETs (dargestellt sind zwei von einigen 100.000 parallelen
Steuerköpfen)
3.6.1 Aufbau und Funktionsprinzip
Der EM-JFET erreicht die beste Performance als rein vertikaler JFET [86–89]. Daneben
gibt es auch Entwicklungsansätze für eine rein laterale Struktur, um bei speziellen Anwen-
dungen alle Kontakte von einer Seite zugänglich zu haben [90]. Auch wenn die Ergebnisse
beachtlich sind, sind die statischen Eigenschaften strukturbedingt deutlich denen der rein
vertikalen JFETs unterlegen. Es ist deshalb naheliegend, die vertikale Struktur wie in 3.38
abgebildet genauer zu besprechen.
Vom Drainkontakt betrachtet ähnelt der Aufbau des Enhancement Mode JFET dem des
Depletion Mode JFETs; das negativ dotierte SiC-Substrat ist im Bereich des Drainkon-
taktes stärker dotiert, um eine ohmsche Anbindung an das Metall zu erhalten. Darüber
befindet sich die schwach dotierte Driftzone, die das elektrische Feld aufnimmt. Daran
schließt der Steuerbereich des JFETs an, der aus den Gate- und Sourceanschlüssen sowie
den von den P-Wannen umschlossenen langen n-Kanal besteht. Die Breite des n-Kanals
ist so gewählt, dass die intrinsische Ausdehnung der Raumladungszone den gesamten Ka-
nal ausfüllt. Um eine möglichst große Ausdehnung der Raumladungszone zu erreichen,
wird die p-Wanne stark p-dotiert (vgl. im Anhang Gleichung (7.18)). Ein typisches Ver-
hältnis von Kanalbreite zur Breite der Driftzone ist 1:10 [87]. Um dennoch Ströme in
für leistungselektronische Anwendungen typischen Größenordnungen führen zu können,
wird diese Anordnung unter der Ausnutzung des positiven Temperaturkoeffizienten einige
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100.000-mal parallel geschaltet.
Der EM-JFET wird über die Gate Source Spannung angesteuert. Durch das Anlegen
einer positiven Spannung verringert sich die Ausdehnung der Raumladungszone und gibt
die Kanäle frei. Dabei wird der pn-Übergang in Durchlassrichtung beansprucht, wodurch
es nach Überschreiten der Schwellenspannung zu einem Stromfluss durch das Gate kommt.
Hier gilt es bei der Ansteuerung das Optimum zwischen einem möglichst kleinen Gate-
strom und einem geringen Durchlasswiderstand des Kanals zu finden (vgl. Kapitel 3.6.4).
Zum Sperren des JFETs kann auch eine negative Spannung am Gate angelegt werden.
Dabei fließt kein Strom, da der pn-Übergang in Sperrrichtung betrieben wird. Die Raumla-
dungszone breitet sich dadurch weiter aus und die Leckströme werden signifikant reduziert.
Die Avalanche- und Kurzschlussfestigkeit wurde in [86] festgestellt. Der Avalanchedurch-
bruch erfolgt über den Drain-Gate-Übergang und ist bis zu einigen Milliampere stabil.
Bei Kurzschlüssen steigt der Strom zunächst bis zum Sättigungsstrom steil an. Durch
die daraus resultierende Erwärmung und der damit verbundenen Reduzierung der Elek-
tronenmobilität im Kanal steigt dessen Widerstand an und reduziert den Stromfluss. Es
konnten Kurzschlüsse von über 750 µs Dauer ohne Beschädigung des JFETs durchgeführt
werden [86].
3.6.2 Treiber
Die Anforderungen an den Treiber des Enhancement Mode JFETs sind:
• Spannungsüberhöhung am Gate von 10 - 15V für 150 - 200 ns im Augenblick des
Einschaltens zur Beschleunigung des Einschaltvorgangs.
• Bereitstellung einer Gatespannung von 2,5V im eingeschalteten Zustand und einer
negativen Gatespannung im ausgeschalteten Zustand, um ein ungewolltes Wieder-
einschalten zu verhindern.
• Bereitstellung einer hochohmigen Gate-Source-Verbindung zur Unterdrückung eines
Einschaltens durch elektromagnetische Einkopplungen, wenn der Treiber ausgeschal-
tet ist.
Um ein schnelles Einschalten des Enhancement Mode JFETs zu realisieren, muss der
JFET für eine Zeit von 150 - 200 ns mit einen hohen Gatespannung von 10 - 15V angesteu-
ert werden, um die Ladungsträger möglichst schnell aus der Raumladungszone auszuräu-
men. 200 ns dürfen nicht überschritten werden, da dann der kontinuierliche Stromfluss
über den pn-Übergang einsetzt und bei dieser Spannung ein unbegrenzter Stromfluss zu
einer thermischen Zerstörung des Gates führen würde. Die einfachste Möglichkeit, einen
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Abb. 3.39: Einfacher Treiber für EM-JFET
definierten Stromfluss im eingeschalteten Zustand und die hohe Einschaltspannung zu
realisieren, ist in Abbildung 3.39 dargestellt. Dabei wird eine Spannung von 12V über
den Widerstand RG, der den Strom begrenzt, an das Gate geschaltet. Zum Ausräumen
der Elektronen befindet sich ein Kondensator CG mit einem Widerstand RGC parallel zu
RG. Beim Einschalten begrenzt der kleine Widerstand RGC (1 − 5 Ω) den Strom, wäh-
rend über dem Kondensator zunächst keine Spannung abfällt. Erst beim Aufladen der
Kapazität steigt die Spannung über den Kondensator an und nach der Kirchhoffschen
Maschengleichung fällt die Gate-Source-Spannung im gleichen Maße ab, bis ein konti-
nuierlicher Strom durch RG fließt und dieser die Spannung vorgibt. Mit dem Wert der
Kapazität kann die Dauer der Spannungsüberhöhung eingestellt werden. Der Wert der
Kapazität sollte nach [91] in folgendem Intervall liegen:
2QG
Uout − UGS ≤ CG ≤
4QG
Uout − UGS (3.7)
Wobei QG die gesamte Gate Kapazität des JFETs, Uout die Ausgangsspannung des Trei-
bers und UGS die Gate-Source-Spannung beschreibt. Der Widerstand RG berechnet sich
in Abhängigkeit der stationären Gate-Source-Spannung und dem daraus resultierenden
Gatestrom IG, der aus dem Datenblatt [92] abgelesen werden kann:
RG =
Uout − UGS
IG (UGS)
(3.8)
Der Vorteil dieses Treibers ist, dass jeder IGBT-Treiber zu diesem EM-JFET erweitert
werden kann. Als nachteilig erweist sich, dass bei hohen Schaltfrequenzen und einem
kleinen Verhältnis von Ausschalt- zu Einschaltdauer der Kondensator CG nicht vollständig
während der Sperrphase entladen werden kann. Dadurch ist er beim darauf folgenden
Einschalten bereits vorgeladen und die Spannungsüberhöhung wird reduziert. Folglich
dauert der Einschaltvorgang länger und die Einschaltverluste steigen.
In Abbildung 3.40 wird ein Gatetreiber vorgestellt, der unabhängig von Schaltfrequenz
und Duty Cycle den JFET ein- und ausschaltet. Anstelle des einkanaligen Treiber-IC wird
hier ein zweikanaliger verwendet, wobei Kanal A den kurzen überhöhten Spannungspuls
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Abb. 3.40: Erweiterter Treiber für EM-JFET
Abb. 3.41: Spannungsverlauf am offenen Ausgang des EM-JFET-Treibers: Channel 3: UGS , time
base: 2µs/div
ausgibt und Kanal B die kontinuierliche Gate-Source-Spannung im eingeschalteten Zu-
stand liefert und die Gateladungen während des Ausschaltvorgangs abzieht. Im Einzelnen
wird RG wie beim oben beschriebenen einfachen Gatetreiber nach (3.8) ausgelegt. Da RG
in der Größenordnung von einigen kΩ liegt, wird zum Ausschalten ein kleiner Gatevor-
widerstand RG,off parallel geschaltet, wobei eine schnelle Schottkydiode einen Stromfluss
durch RG,off im eingeschalteten Zustand verhindert. Für die Spannungsüberhöhung wird
über eine RC-Kombination ein kurzes Spannungssignal am Eingang des Treiber-IC er-
zeugt, so dass am Ausgang outA die VCC-Spannung über einen kleinen Gatevorwider-
stand und einer Diode an das Gate geschaltet wird. Die Diode verhindert, dass das Gate
auf -VCC nach dem Abschalten von Kanal outA gezogen wird.
Abbildung 3.41 zeigt die Gatespannung am offenen Ausgang des Treibers. Es ist deutlich
der Spannungspuls mit einer definierten Dauer von 150 ns und einer Amplitude von 13 V
zu erkennen. Die Anstiegszeit des Spannungspulses beträgt 4 ns, die Fallzeit 3 ns. Wird der
Leistungshalbleiter angeschlossen, so wird der Gatespannungsverlauf in Abbildung 3.42
gemessen. Auffällig ist, dass die Spannungsüberhöhung mit 3 V weit weniger ausgeprägt
ist, da die Gate-Source-Strecke ab 3 V leitend wird und der Spannungsabfall durch den
82 3 Moderne Leistungshalbleiter und Treiber
Abb. 3.42: Spannungsverlauf über den Gate- und Sourceanschlüssen des EM-JFET: Channel 3:
UGS , time base: 2µs/div
Durchlasswiderstand begrenzt wird. Des Weiteren sind die Flanken flacher, da jetzt die
Gatekapazität umgeladen werden muss. Die Anstiegszeit liegt jetzt bei 10 ns, während die
Fallzeit 30 ns beträgt. Jedoch wird der Nulldurchgang und damit der Beginn des Sperrens
bereits nach 5 ns erreicht. Die detaillierten Verläufe sind in Abschnitt 3.6.4 dargestellt und
erläutert.
3.6.3 SiC Enhancement Mode JFET: Statische Eigenschaften
Die I-U-Kennlinien des EM-JFETs zeigen die Abbildungen 3.43 und 3.44 bei 25◦C und
150◦C Sperrschichttemperatur. Es wird deutlich, dass der EM-JFET ohne Anlegen einer
Gatespannung sperrt. Jedoch genügt eine sehr kleine Gatespannung um einen Strom von
Drain zu Source zu ermöglichen. Bei UGS = 1, 2 V ist bereits ein Stromfluss von 0, 1 A bei
25◦C bis 0, 2 A bei 150◦C messbar.
Der Nennstrom von 10 A wird bei Raumtemperatur bei einer Gatespannung von UGS =
2, 5 V erreicht. Bei einer Sperrschichttemperatur von 150◦C können selbst bei Gate-Source-
Spannungen von 3 V nur noch Ströme von 6 A geschaltet werden. Das Durchlassverhalten
ist damit temperaturabhängig. Der Durchlasswiderstand bei maximaler Gatespannung
beträgt im Temperaturbereich von Raumtemperatur bis 150◦C zwischen 115 mΩ und
300 mΩ.
Da bei Gatespannungen über 1, 5 V die Schleusenspannung der Diode zwischen Gate und
Source überschritten wird, bildet sich ein Gate-Source-Strom aus, der zu Ansteuerverlus-
ten führt und daher in Abbildung 3.45 diskutiert wird. Unten ist zu erkennen, dass bei
gleicher Gatespannung der Gatestrom mit der Temperatur zunimmt. Insbesondere zwi-
schen 100 und 120◦C ist die Zunahme signifikant. Außerdem fällt auf, dass der Gatestrom
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Abb. 3.43: I-U-Kennlinie des EM-JFET (Semisouth) bei 25◦C und unterschiedlichen Gate-
Source-Spannungen
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Abb. 3.44: I-U-Kennlinie des EM-JFET (Semisouth) bei 150◦C und unterschiedlichen Gate-
Source-Spannungen
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Abb. 3.45: Stromverstärkung und Gatestrom des EM-JFETs über der Sperrschichttemperatur
für UGS = 3, 1 V bei ID = 4 A (blau), ID = 6 A (rot) und ID = 10 A (grün)
bis dort hin stärker für kleinere Lastströme ausgeprägt ist und sich danach proportional
zum Laststrom verhält.
Der Anstieg des Gatestromes führt folglich zu einer Abnahme der Stromverstärkung β.
Der Verstärkungsfaktor liegt bei niedrigen Temperaturen und hohen Lastströmen bei über
100 und fällt über den gesamten Temperaturbereich nicht unter 35. Da die Abhängigkeit
des Gatestromes vom Laststrom nur schwach ausgeprägt ist, ist bei kleinen Lastströmen
folglich eine geringere Verstärkung zu erzielen.
Werden diese Erkenntnisse mit den Durchlassverlusten in Abbildung 3.46 in Beziehung
gesetzt, wird deutlich, dass die Werte für den Verstärkungsfaktor durchaus akzeptabel
sind, da die Ansteuerverluste über den gesamten Temperaturbereich unter 1 W liegen
und verglichen mit den Durchlassverlusten nahezu vernachlässigt werden können. Die
Durchlassverluste sind quadratisch vom Drainstrom abhängig, da der EM-JFET keine
Schleusenspannung aufweist. Der RDS,on steigt wie oben beschrieben mit der Temperatur
an, so dass auch die Durchlassverluste mit steigender Sperrschichttemperatur zunehmen.
Für die gesamten Durchlassverluste fallen die Ansteuerverluste nur geringfügig ins Ge-
wicht, so dass der Verlauf dem oberen sehr ähnelt.
3.6.4 SiC Enhancement Mode JFET: Dynamisches Verhalten
Das Schaltverhalten des EM-JFET bei UDS = 600 V, ID = 6 A und Tj = 150 ◦C zeigen die
Oszillogramme 3.47 und 3.48. (Anmerkung: Abbildung 3.47 und 3.48 sind mit einer ande-
ren Drossel als alle anderen Ergebnisse dieses Kapitels aufgenommen.) Beim Einschalten
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Abb. 3.46: Durchlassverluste des EM-JFETs über der Sperrschichttemperatur bei ID = 4 A
(blau), ID = 6 A (rot) und ID = 10 A (grün)
steigt der Strom, sobald die Gatespannung den Wert von 2 V erreicht hat. Wie bei allen
anderen vermessenen Leistungshalbleitern führt die hohe Stromänderung zu einem induk-
tiven Spannungsabfall der Spannung UDS. Der Überschwinger des Drainstromes ist, wie
in Abschnitt 3.3.4 beschrieben, auf die parasitäre Kapazität der Induktivität zurückzu-
führen. Der Anteil der Rückstromspitze dieses Überschwingers kann als vernachlässigbar
klein angenommen werden. Mit Erreichen der Stromspitze beginnt die Spannung zügig zu
fallen. Die Oszillation der Gatespannung ist im Verlauf der Drain-Source-Spannung erst
im Leitzustand messbar. Insgesamt klingen die Schwingungen im Leistungspfad ab, sobald
die Gatespannung keine Nulldurchgänge mehr aufweist und der JFET folglich nicht mehr
in den Sperrbetrieb gelangt.
Beim Ausschalten fällt die Gatespannung schnell in den negativen Bereich, so dass der
JFET zu sperren beginnt. Nach einer kurzen Verzögerungszeit steigt die Drain-Source-
Spannung. Die kapazitiven Effekte innerhalb der Drossel verursachen einen starken Ein-
bruch des Stromes während des Spannungsanstiegs. Die Spannungsspitze auf Grund von
Streuinduktivitäten im Kommutierungskreis fällt schwach aus, da zum einen die Induktivi-
tät gering gehalten wurde und zum anderen die verbleibende Amplitude des Drainstromes
klein ist und damit die schnelle Stromänderung sehr kurz gehalten wird.
Die Schaltenergien über der Sperrschichttemperatur werden in Abbildung 3.49 illustriert.
Es ist zu erkennen, dass die Schaltenergien nahezu unabhängig von der Sperrschichttem-
peratur sind. Die Ausschaltenergie ist proportional zum Drainstrom, während beim Ein-
schalten die Verluste etwas schneller steigen als der Strom. Insgesamt liegen die Ein- und
Ausschaltenergien auf niedrigem Niveau und vom Betrag nahe beieinander.
Ein ähnliches Verhalten weisen auch die Schaltzeiten in Abbildung 3.50 auf. Die Verzöge-
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Abb. 3.47: Einschaltverhalten des EM-JFETs bei UDS = 600 V, ID = 6 A und Tj = 150 ◦C;
Channel 1: UDS , Ch 2: ID, Ch 3: UGS , time base: 20ns/div
Abb. 3.48: Ausschaltverhalten des EMJFETs bei UDS = 600 V, ID = 6 A und Tj = 150 ◦C;
Channel 1: UDS , Ch 2: ID, Ch 3: UGS , time base: 20ns/div
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Abb. 3.49: Ein-, Aus- und Gesamtschaltverlustenergie des EM-JFETs bei UDS = 600 V, ID = 4 A
(blau), ID = 6 A (rot) und ID = 10 A (grün) über der Sperrschichttemperatur
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Abb. 3.50: Ein- und Ausschaltzeiten des EM-JFETs bei UDS = 600 V, ID = 4 A (blau), ID = 6 A
(rot) und ID = 10 A (grün) über der Sperrschichttemperatur
rungszeiten beim Ein- und Ausschalten liegen zwischen 2 und 9 ns, ihre Temperatur- und
Stromabhängigkeiten sind gering. Die Anstiegs- und Fallzeit des Stromes haben ebenfalls
eine geringe Temperaturabhängigkeit. Die Anstiegszeit des Stromes ist immer proportio-
nal zur Höhe des Drainstroms. Anders ist es beim Ausschalten, hier hat ein höherer Strom
ein schnelleres Fallen zur Folge, da die Ladungsträger schneller aus der Raumladungszone
ausgeräumt werden können. Insgesamt liegen die Ein- und Ausschaltzeiten unter 20 ns.
Insbesondere die geringen Verzögerungszeiten erlauben sehr kurze Totzeiten, wenn die
EM-JFETs in Wechselrichtern eingesetzt werden.
Die Gesamtverluste sind in Abbildung 3.51 über der Schaltfrequenz und der Sperrschicht-
temperatur dargestellt. Für kleine Ströme sind die Verluste bei allen Temperaturen und
bis 100 kHz moderat. Allerdings verursacht der überproportionale Anstieg der Einschalt-
verluste mit dem Strom insbesondere bei hohen Temperaturen recht hohe Gesamtverluste.
Es kann demnach mit einem leichten Derating des Stromes eine sehr hohe Schaltfrequenz
gefahren werden.
3.7 Vergleich der SiC-Leistungshalbleiter mit dem
Si-IGBT
In den Kapiteln 3.3 bis 3.6 sind ein aktueller Silizium-IGBT sowie drei Siliziumkarbid-
Leistungshalbleiter vorgestellt und messtechnisch untersucht worden. Anhand dieser Er-
gebnisse werden im Folgenden die Leistungshalbleiter miteinander verglichen. Generell
ist ein Vergleich nicht unproblematisch, weil die einzelnen Leistungshalbleiter sich zum
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Abb. 3.51: Gesamtverluste des EM-JFETs bei UDS = 600 V, ID = 4 A (blau), ID = 6 A (rot)
und ID = 10 A (grün) über der Sperrschichttemperatur und der Schaltfrequenz
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Abb. 3.52: Durchlass- und Ansteuerverluste von EM-JFET, BJT, V-JFET und IGBT bei UDS =
600 V, ID = 6 A und TJ = 150 ◦C
Teil stark in ihren internen Funktionsweisen, ihren Ansteuerungen und Chipflächen un-
terscheiden. Da die Auswahl an Siliziumkarbid-Leistungshalbleitern bis heute noch sehr
eingeschränkt ist, spiegelt die oben dargestellte Auswahl den aktuellen Entwicklungs-
stand (2009) im Bereich von Siliziumkarbid-Leistungshalbleitern sehr gut wieder. Allen
vier Leistungshalbleitern gemein ist die maximale Sperrspannung von 1200 V und der
maximale Drainstrom, der zwischen 6 und 10 A liegt. Sie sind damit für dreiphasige An-
wendungen bis 5 kW uneingeschränkt geeignet. Die wichtigsten Vergleichskriterien sind
das Durchlass- und Schaltverhalten sowie die Ansteuerung. Angaben zur Zuverlässigkeit
sind zwar ebenfalls interessant, sind aber für die hier untersuchten Labormuster noch
nicht aussagekräftig.
In Abbildung 3.52 sind die Durchlass- und Ansteuerverluste bei UDS = 600 V, ID = 6 A
und TJ = 150 ◦C gegenübergestellt. Zunächst lässt sich feststellen, dass die Ansteuerver-
luste bei allen Leistungshalbleitern gering sind. Beim IGBT und V-JFET sind sie nahezu
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null, da nur zum Umladen des Gates für einige Nanosekunden ein Strom fließt. Da er
nur während des Schaltens auftritt, muss dieser zu den Schaltverlusten gezählt werden.
Es bleibt ein Leckstrom an der Gatekapazität von wenigen Mikroampere. Beim IGBT
verhindert die Silziumoxidschicht den Stromfluss, während beim VJFET die geringe Ga-
tespannung für die vernachlässigbaren Ansteuerverluste verantwortlich ist. Sie steigen
mit einer höheren Gatespannung schnell an, da dann der pn-Übergang zwischen Gate
und Source in Durchlassrichtung gepolt ist. Für den EM-JFET hingegen ist es notwen-
dig eine positive Gatespannung anzulegen, um die Leistungshalbleiter aufzusteuern. Der
pn-Übergang ist jedoch leitend und der Strom muss treiberseitig begrenzt werden. Als
Optimum hat sich eine Begrenzung des Gatestromes auf 250 mA erwiesen, da dann die
Summe von Ansteuer- und Durchlassverlusten minimal wird. Der Bipolartransistor hin-
gegen erfordert einen Basisstrom von mindestens 300 mA für Sperrschichttemperaturen
bis 150 ◦C. In Verbindung mit der höheren Basis-Emitter-Spannung betragen die Ansteu-
erverluste hier mit 1, 8 W etwa das Doppelte wie beim EM-JFET.
Bei den Durchlassverlusten wird deutlich, dass kein Siliziumkarbid- Leistungshalbleiter
an das niedrige Niveau des Silizium-IGBTs herankommt. Bei den Siliziumkarbid-Bauteilen
sind die hohen Durchlasswiderstände maßgeblich für die Durchlassverluste. Dabei weist
der V-JFET den höchsten RDS,on auf. Eine bessere Performance hat der Bipolartransistor.
Die neueste Entwicklung des EM-JFETs kommt bereits nahe an die Durchlassverluste des
IGBTs heran. Er weist auch unter Berücksichtigung der Ansteuerverluste das beste sta-
tische Verhalten der SiC-Leistungshalbleiter auf. Bei dieser Gegenüberstellung ist jedoch
zu beachten, dass die Durchlassverluste proportional zum Laststrom sind, während die
Ansteuerverluste nahezu konstant sind. Dies führt dazu, dass unterhalb eines Drainstro-
mes von 200 mA die statische Performance des VJFETs über der des EM-JFETs liegt.
Allerdings ist dieser Betriebszustand in den meisten Anwendungen die Ausnahme bzw.
tritt nur selten auf (z.B. nahe des Nulldurchganges einer Sinusschwingung).
Grundsätzlich muss bei dieser Gegenüberstellung berücksichtigt werden, dass alle SiC-
Leistungshalbleiter eine deutlich geringere Chipfläche als der Si-IGBT aufweisen. Die
Chipfläche beeinflusst insbesondere bei den unipolaren JFETs die Durchlassverluste maß-
geblich. Eine größere Chipfläche könnte hier die Durchlassverluste bis auf das Niveau des
IGBTs reduzieren, jedoch würden sich dadurch auch die internen Kapazitäten erhöhen
und das Schaltverhalten negativ beeinflussen.
Neben dem statischen Verhalten ist auch das dynamische Verhalten zur Beurteilung der
Gesamtperformance eines Bauteils von Bedeutung. Dazu zeigt Abbildung 3.53 die Schalt-
energien, die in Ein- und Ausschaltverlustenergien aufgeteilt sind. Alle Bauteile kommu-
tieren gegen eine SiC-Schotky-Diode von Cree [93]. Es fällt auf, dass die Schaltenergien der
SiC-Bauteile in etwa gleich verteilt sind, während beim IGBT die Ausschaltenergie signi-
90 3 Moderne Leistungshalbleiter und Treiber
EM−JFET BJT V−JFET IGBT
0
200
400
600
800
1000
1200
1400  
 
E s
w
 
in
 µ
J 
Einschaltenergie
Ausschaltenergie
Abb. 3.53: Schaltverlustenergien von EM-JFET, BJT, V-JFET und IGBT bei UDS = 600 V,
ID = IC = 6 A und TJ = 150 ◦C
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Abb. 3.54: Ein- und Ausschaltzeiten von EM-JFET, BJT, V-JFET und IGBT bei, ID = IC = 6 A
und TJ = 150 ◦C
fikant größer ist, da er wie in Abschnitt 3.3.4 beschrieben, für eine Si-pn-Diode ausgelegt
ist, bei der in etwa eine Gleichverteilung zu erwarten wäre. Mit Ausnahme des EM-JFETs
sind die Ausschaltenergien größer als die Einschaltenergien. Das Verhältnis zwischen Ein-
und Ausschaltenergie wird maßgeblich von parasitären Kapazitäten und Induktivitäten
des Schaltungslayouts und den passiven Komponenten beeinflusst, da diese zu positiven
und negativen Strom- und Spannungsspitzen während des Schaltens führen. Werden die
gesamten Schaltenergien betrachtet, so weist der IGBT die mit Abstand größten Ver-
lustenergien auf, gefolgt vom Bipolartransistor und dem V-JFET, die ungefähr halb so
groß wie beim IGBT sind. Die geringsten Schaltverlustenergien wurden beim EM-JFET
gemessen, die ein Fünftel der Verlustenergie des IGBT betragen.
In der Praxis bedeutet dies, dass der EM-JFET bei gleichen Schaltverlusten mit der
fünffachen Taktfrequenz angesteuert werden kann.
Der Vergleich der Ein- und Ausschaltzeiten in Abbildung 3.54 gibt Aufschluss auf die not-
wendige Totzeit, um in einer Brückenschaltung nicht zwei Ventile eines Brückenzweiges
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Abb. 3.55: Gesamtverluste von EM-JFET, BJT, V-JFET und IGBT bei UDS = UCE =
600 V, ID = IC = 6 A und TJ = 150 ◦C über der Schaltfrequenz (SiC-Diode als
Kommutierungsdiode)
gleichzeitig einzuschalten. Auffällig ist, dass bei allen Leistungshalbleitern die Einschalt-
zeit kürzer als die Ausschaltzeit ist. Prinzipiell würde für die minimale Totzeit die Differenz
zwischen Ausschaltzeit und Einschaltverzögerungszeit ausreichen, weil der Strom in dem
einen Leistungshalbleiter dann gerade abgeklungen ist bevor der Strom im anderen Halb-
leiter zu steigen beginnt. Für die praktische Auslegung der Totzeit ist eine deutlich längere
Zeit zu wählen, da sich insbesondere bei sehr kleinen Strömen die Zeiten deutlich verlän-
gern können. Ausserdem werden dann auch Unsicherheiten hinsichtlich der Streuung von
Signallaufzeiten berücksichtigt.
Abbildung 3.55 stellt die Gesamtverluste der verschiedenen Leistungshalbleiter über der
Schaltfrequenz dar. Aus dieser Grafik lässt sich die Eignung der einzelnen Bauteile für die
geforderte Schaltfrequenz ablesen. Jedoch ist zu beachten, dass die maximale Verlustleis-
tung, die über das jeweilige Gehäuse abgeführt werden kann, begrenzt ist und damit nicht
jede dargestellt Schaltfrequenz in der Praxis dauerhaft realisiert werden kann. Soll der
IGBT ersetzt werden, so entstehen ab 35 kHz mit dem V-JFET weniger Verluste. Bereits
ab 18 kHz weist der Bipolartransistor eine bessere Performance auf. Die Gesamtverlus-
te des EM-JFET sind schon bei Schaltfrequenzen über 1 kHz geringer als beim IGBT.
Die typische Schaltfrequenz bei Anwendungen dieser Leistungsklasse liegt bei mindestens
5 kHz. Für Photovoltaikapplikationen werden üblicher Weise Schaltfrequenzen außerhalb
des hörbaren Bereiches und damit über 16 kHz gewählt.
Werden die maximal zulässigen Sperrschichttemperaturen verglichen (Abb. 3.56), so ist
zu erkennen, dass der Bipolartransistor bei den höchsten Sperrschichttemperaturen von
250◦C arbeiten kann. Die JFETs sind für 175◦C ausgelegt und der IGBT kann sicher un-
terhalb von 150◦C betrieben werden. Diese Werte spiegeln jedoch nur die Eigenschaften
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Abb. 3.56: Vergleich der maximal zulässigen Sperrschichttemperaturen gemäß Herstellerangaben
des gesamten Bauteils wieder, so dass neben dem Chip auch die Aufbau- und Verbindungs-
technik einen signifikanten Einfluss auf die maximal zulässige Sperrschichttemperatur hat.
So befindet sich beispielsweise der Chip des Bipolartransistors in einem hermetischen Ge-
häuse, um bei Temperaturen über 200◦C betrieben werden zu können.
Prinzipiell können alle vorgestellten Bauteile sicher angesteuert werden. Jedoch ist der
schaltungstechnische Aufwand für den Treiber sehr unterschiedlich. Das Ansteuerungs-
verhalten wird nach folgenden Kriterien verglichen und bewertet:
• Leistungsaufnahme im statischen Betrieb
• Komplexität des Treibersignals
• Betriebssicherheit
• Komplexität des Treibers
Leistungsaufnahme im statischen Betrieb: Grundsätzlich wird in jedem Leistungshalb-
leiter im statischen Betrieb Leistung umgesetzt, die sich jedoch bei allen Bauteilen, de-
ren Gate mit einer Oxidschicht von den Leistungsanschlüssen isoliert ist, im Mikrowatt-
Bereich befindet und damit vernachlässigt werden kann. Dies gilt sowohl im sperrenden
als auch im leitenden Zustand. Der V-JFET benötigt im eingeschalteten Zustand nahezu
keine Leistung, jedoch werden beim Sperren 0, 2 W umgesetzt, um die automatische Pinch-
off-Detektion bereitzustellen. Für den Bipolartransistor muss ein Basisstrom bereitgestellt
werden, der mit dem unvermeidlichen Spannungsabfall zwischen Basis und Emitter eine
Leistung abhängig von IB zwischen 1 und 4, 5 W hervorruft. Sperrt der BJT, fließt kein
Basisstrom und es muss keine Leistung bereitgestellt werden. Beim EM-JFET muss der
Treiber zum Sperren 1, 5 mW und zum Leiten 660 mW liefern, da der pn-Übergang zwi-
schen Gate und Source gerade an seiner Schleusenspannung betrieben wird. Sind im Mittel
die Ein- und Ausschaltdauern gleich lang, so liegen die Treiberleistungen des IGBTs und
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der beiden JFETs deutlich unter einem Watt und diese Leistung kann von den meisten
Treiberendstufen problemlos bereitgestellt werden. Für den Bipolartransistor muss die
Treiberendstufe leistungsgerecht angepasst werden.
Komplexität des Treibersignals: Standardtreiber liefern eine zweistufige Gatespannung,
die, während der Leistungshalbleiter eingeschaltet ist, in der Regel bei +15 V und, wäh-
rend er ausgeschaltet ist, zwischen 0 und −15 V liegt. Für den V-JFET-Treiber muss der
Spannungsbereich angepasst und verschoben werden. Der EM-JFET benötigt zum schnel-
len Einschalten ein dreistufiges Gatesignal, dass neben den Spannungen für den ein- und
ausgeschalteten Zustand ein zusätzliches Spannungsniveau während des Einschaltens be-
reitstellen muss. Außerdem ist im eingeschalteten Zustand ein geringer Gate-strom zu
liefern. Der Bipolartransistor verlangt nach einem Basisstrom während er eingeschaltet
ist. Im ausgeschalteten Zustand liegt die Basis auf Nullpotential und es fließt kein Strom.
Betriebssicherheit: Für Betriebssicherheit sollen hier zwei Fälle betrachtet werden: Zum
einen das Verhalten der Leistungshalbleiter, wenn auf Grund eines Fehlers die Versorgung
des Treibers unterbrochen wird und zum anderen die Möglichkeit, den Leistungshalblei-
ter gegen Überstrom und Überspannung zu schützen. Fällt der Treiber aus, schalten mit
Ausnahme des VJFETs die Leistungshalbleiter ab und gehen damit in fast allen Anwen-
dungen in einen sicheren Zustand. Einzig der VJFET gelangt dadurch in einen dauerhaft
leitenden Zustand, der unter Umständen zu einem Brückenkurzschluss führt und in der
Regel die Zerstörung des Leistungshalbleiters zur Folge hat. Die Betriebssicherheit des
EMJFETs ist zwar durch das Normally-Off Verhalten prinzipiell gegeben, jedoch besteht
aufgrund der sehr geringen Schwellenspannung insbesondere bei elektromagnetischer Ein-
kopplung die Gefahr des unbeabsichtigten Aufsteuerns. Eine Schutzbeschaltung gegen
Überspannungen ist bei allen Leistungshalbleitertypen generell möglich. Für die JFETs
sind diese jedoch aufwendiger, weil die Gatespannung wegen ihres geringen Niveaus we-
der zur Überstromerkennung noch zum verzögerten Ausschalten direkt verwendet werden
kann. Vielmehr muss ein zusätzliches Signal zur Überspannungsmessung generiert werden.
Komplexität des Treibers: Die Verwendung von Treiber-ICs, die häufig direkt das Gate-
signal liefern und Überwachungsfunktionen beinhalten, führen zu sehr einfachen Treiber-
designs mit wenigen kurzen Leiterbahnen, so dass die Gefahr von elektromagnetischen
Einkopplungen klein gehalten werden kann. Für die JFETs aber auch den BJT sind eine
Reihe von Zusatzbeschaltungen zur Signalanpassung und Fehlerdetektion notwendig, so
dass die Komplexität steigt. Im Einzelnen sind folgende Maßnahmen erforderlich:
• Zusätzliches Signal zur Überstromerkennung (DM-JFET, EM-JFET)
• Schaltung zur Erzeugung des dritten Spannungsniveaus (EM-JFET)
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• Verschiebung des Spannungsniveaus (DM-JFET)
• Bereitstellung eines kontinuierlichen Gate-/ Basisstromes (BJT, EM-JFET, DM-
JFET)
• Automatische Pinch-off-Detektion (DM-JFET)
Auf Basis dieses Vergleichs der unterschiedlichen Leistungshalbleiter wird der EM-JFET
für weitere Untersuchungen in einem PV-Wechselrichter ausgewählt. Insbesondere das sehr
gute Schaltverhalten bei gleichzeitig geringen Durchlassverlusten unterstützt das Ziel die-
ser Arbeit, einen hocheffizienten und gleichzeitig kompakten Wechselrichter zu entwerfen.
3.8 Zusammenfassung und Fazit
In diesem Kapitel wurden modernste Siliziumkarbid-Leistungshalbleiter sowie ein State-
of-the-Art Silizium-IGBT als Referenz hinsichtlich ihrer Funktionsweise, Ansteuerung und
elektrischen Eigenschaften untersucht und miteinander verglichen.
Bei der Betrachtung der Funktionsweise stellte sich heraus, dass der IGBT die auf-
wändigste interne Struktur besitzt, während bei den SiC-Leistungshalbleitern sehr ein-
fache Topologien zum Einsatz kommen, wie man sie in den Anfängen der Silizium-
Leistungshalbleitertechnologie verwendet hatte. Typische SiC-Bauteile sind als JFET oder
Bipolartransistor ausgeführt, die in der heutigen Silizium-Leistungselektronik keine Rolle
mehr spielen, da sie einen hohen Aufwand in der Ansteuerungstechnik erfordern würden
und hinsichtlich ihrer elektrischen Eigenschaften unterlegen wären. Für Siliziumkarbid
könnten diese Topologien dennoch relevant sein, da zum einen die Herstellungsprozesse
noch nicht soweit erforscht sind, um Bauteile wie IGBTs und MOSFETs mit der notwendi-
gen Zuverlässigkeit zu fertigen, und zum anderen die bekannten Nachteile bei SiC weniger
stark oder gar nicht ausgeprägt sind. Als Beispiel seien die deutlich höhere Stromver-
stärkung von BJTs bei gleichzeitig viel geringeren Schaltverlusten sowie die Möglichkeit,
JFETs in der 1200 V Spannungsklasse zu fertigen, genannt.
Darauf aufbauend wurden für die einzelnen Leistungshalbleiter spezifische Treiberkon-
zepte diskutiert und entwickelt. Hierbei wurde schnell deutlich, dass die aus der Silizium-
Technik bekannten Ansteuerverfahren nicht ohne weiteres übertragbar sind. Dies liegt
zum einen an den völlig anderen Anforderung bezüglich der Ansteuerspannungen und
-ströme und zum anderen an den viel stärkeren elektromagnetischen Aussendungen der
Leistungshalbleiter, die ein sehr niederinduktives Schaltungslayout erfordern, um Funkti-
onsbeeinträchtigungen durch elektromagnetische Einkopplungen zu vermeiden.
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Den Schwerpunkt dieses Kapitels bildeten die messtechnischen Untersuchungen der sta-
tischen und dynamischen elektrischen Eigenschaften der Leistungshalbleiter. Bei den sta-
tischen Eigenschaften konnte festgestellt werden, dass die SiC-Leistungshalbleiter eine
höhere Temperaturabhängigkeit als der Si-IGBT aufweisen, während die Durchlassverlus-
te deutlich über dem Niveau des IGBTs lagen. Allerdings ist ein derartiger Vergleich ohne
Berücksichtigung der Chipflächen nicht aussagekräftig, da diese die Durchlassverluste si-
gnifikant beeinflussen. Die Chipfläche konnte aus Gründen der Geheimhaltung, die von
einigen Herstellern gewünscht wurde, in diese Untersuchung nicht mit einfließen.
Bei der Analyse des Schaltverhaltens konnte gezeigt werden, dass mit den SiC-Leistungs-
halbleitern sehr viel kürzere Schaltzeiten und damit auch signifikant geringere Schaltver-
luste erzielt wurden. Mit dem EM-JFET konnten die dynamischen Verluste zum Beispiel
um einen Faktor sechs reduziert werden.
Abschießend wurden die Ergebnisse der einzelnen Leistungshalbleiter mit einander ver-
glichen. Diese Gegenüberstellung verdeutlichte die sehr guten dynamischen Eigenschaften
der SiC-Leistungshalbleiter, zeigte jedoch auch Herausforderungen im Bereich der An-
steuerung und Betriebssicherheit auf.
Aus diesem Kapitel kann ein Fazit sowohl auf Bauteilebene als auch auf Schaltungsebene
gezogen werden:
Der entscheidende Unterschied zwischen SiC- und Si-Leistungshalbleitern ist die höhere
Leistungsdichte bei Siliziumkarbid, die sich aus der größeren Bandlücke ergibt. Der große
Bandabstand führt zu einer höheren kritischen elektrischen Feldstärke, so dass auch bei
höheren Spannungen schnellschaltende unipolare Bauteile zum Einsatz kommen können.
Die höhere kritische elektrische Feldstärke ermöglicht zusätzlich eine stärkere Dotierung
der Driftzone, um die geringere Elektronenbeweglichkeit auszugleichen sowie die Chipflä-
che zu reduzieren. Der flächenspezifische Bahnwiderstand der Driftzone fällt damit sehr
viel geringer aus als bei vergleichbaren Si-Leistungshalbleitern.
Die dynamischen Eigenschaften werden in erster Linie von der Bauteiltechnologie be-
stimmt. Bipolare Leistungshalbleiter wie der IGBT schalten langsamer als Unipolare, da
die bipolaren Ladungsträger in der Driftzone in Form eines Schweifstromes ausgeräumt
werden müssen. Bei unipolaren Siliziumleistungshalbleitern ist das wirtschaftliche Limit
bei einer Sperrspannung von ca. 600 V erreicht, da eine weitere Verdoppelung der Sperr-
spannung zu einer Verfünffachung der Chipfläche führen würde, um den Bahnwiderstand
konstant zu halten.
Die sich aus der sehr viel geringeren intrinsischen Ladungsträgerdichte ergebende Mög-
lichkeit, die SiC-Bauteile bei höheren Sperrschichttemperaturen zu betreiben, kann man-
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gels geeigneter Gehäuse- und Verbindungstechnik heute nur in geringem Maße ausgenutzt
werden.
Für die Schaltungstechnik kann Siliziumkarbid grundsätzlich als eine Alternative für Si-
lizium betrachtet werden. Diese neuen Komponenten sind geeignet neue Maßstäbe in
der Leistungselektronik hinsichtlich Wirkungsgrad und Leistungsdichte auf Systemebene
zu setzen. Jedoch muss auch festgestellt werden, dass 30 Jahre intensive Forschung und
Entwicklung in der Silizium-Technologie zu Bauteilen geführt haben, mit denen ähnliche
hervorragende Eigenschaften auf Systemebene erzielt werden können wie mit den heu-
tigen SiC-Schaltern. Dies gilt insbesondere, wenn eine Kombination aus Si-Schalter und
SiC-Diode gewählt wird. Selbstverständlich muss bei den Si-Schaltern in deutlich mehr
Chipfläche investiert werden, als wenn eine rein SiC-basierte Schaltung gewählt wird.
Jedoch werden die Verbesserungssprünge in der Silizium-Technologie von Generation zu
Generation kleiner, während bei SiC zurzeit noch jede neue Leistungshalbleitergeneration
in jeder Hinsicht besser und kostengünstiger ist als die Vorherige. Daher wird in dieser
Arbeit davon ausgegangen, dass Siliziumkarbid sich mittelfristig gegenüber Silizium und
den neu aufkommenden Galliumnitrid-Leistungshalbleitern behaupten wird.
4 Der wirkungsgradoptimierte
Wechselrichter
Die elektrische Energieerzeugung aus Solargeneratoren ist im Vergleich zu den meisten
anderen regenerativen Energiequellen, wie schon in der Einleitung beschrieben, sehr teuer.
Um die aus Sonnenlicht gewonnene elektrische Energie möglichst vollständig ins öffentli-
che Netz zu leiten, müssen die Verluste des Wechselrichters so gering wie möglich gehalten
werden. Folgende Faktoren beeinflussen wesentlich den Wirkungsgrad eines Wechselrich-
ters:
• Topologie des Wechselrichters
• Art der Leistungshalbleiter
• Schaltungslayout
• Ausführung von Kondensatoren und Drosseln
• Schaltfrequenz
• Regelungsstrategie
• Modulationsverfahren
• Peripherie (Lüfter, Controller, Stromversorgung, Treiber)
Da die einzelnen Faktoren miteinander korrespondieren, wird nach folgender Strategie ein
wirkungsgradoptimierter Wechselrichter konzipiert:
Zunächst werden geeignete Schaltungstopologien verglichen und unter Beachtung der
Erkenntnisse aus Kapitel 3 entsprechende Leistungshalbleiter ausgewählt. Anschließend
werden grundsätzliche Optimierungen im Schaltungslayout diskutiert und der Einfluss
der passiven Elemente auf den Wirkungsgrad bewertet. Mittels einer geeigneten Schalt-
frequenz gelingt es, die Verluste in den aktiven und passiven Elementen insgesamt zu
98 4 Der wirkungsgradoptimierte Wechselrichter
minimieren. Die Peripheriegeräte werden als gegeben betrachtet, und sollen in dieser Ar-
beit nicht in die Wirkungsgradbetrachtung einfließen.
Teile diese Kapitels sind bereits in [1, 19,94–98] veröffentlicht worden.
4.1 Randbedingungen des Systems
Auf dem Markt sind derzeit Solarwechselrichter in einer Vielzahl von Schaltungstopo-
logien erhältlich. Die Hauptunterscheidungsmerkmale sind das optionale Bestehen einer
galvanischen Trennung zwischen Generator und Netz und der vorgesehene Anschluss an
ein Ein- oder Dreiphasennetz. Eine galvanische Trennung wird mit einem Transformator
realisiert, der entweder als 50Hz-Transformator zwischen Wechselrichter und Netz aus-
geführt oder als Hochfrequenztransformator im DC-DC-Steller integriert wird [95]. Die
erste Variante führt zu großen Bauvolumen und hohen Verlusten im Transformator. Der
Hochfrequenztransformator kann sehr viel kleiner ausgeführt werden, wobei gleichzeitig
die Verluste reduziert werden. Jedoch muss mit dem DC-DC-Steller eine Wechselspannung
erzeugt werden, wodurch eine höhere Anzahl an Leistungshalbleitern nötig wird, in denen
zusätzliche Durchlass- und Schaltverluste entstehen. Insgesamt wird das System durch
die zusätzlichen Ansteuersignale komplexer [95]. Ein maximaler Wirkungsgrad kann er-
reicht werden, wenn auf den Transformator vollständig verzichtet wird. Daher werden in
dieser Arbeit transformatorlose Wechselrichtertopologien betrachtet. Des Weiteren wird
der Fokus auf dreiphasige Systeme gelegt.
Es wird angenommen, dass der Solargenerator eine Leerlaufspannung ULL = 1000 V hat
und eine Spitzenleistung Ppeak = 5 kW liefert. Der Solargenerator sei aus drei Strings
mit einer jeweiligen Leerlaufspannung von 333 V aufgebaut, die sowohl in Reihe als auch
einzeln betrieben werden können. Der Netzanschluss hat eine Spannung Ug = 400 Veff und
eine Frequenz fg = 50 Hz.
Die fehlende galvanische Trennung führt zu Gleichtaktströmen, die als sogenannte Leck-
ströme über den Solarmodulen zu messen sind, da die Module auf Grund ihrer großen
räumlichen Ausdehnung eine nicht vernachlässigbare parasitäre Kapazität gegen das Erd-
potential bilden. Im folgenden Abschnitt wird die Entstehung der Gleichtaktströme und
deren Berechnung vorgestellt.
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Abb. 4.1: Schalterstellung zur Erläuterung der Entstehung von Leckströmen an Solarmodulen
4.2 Leckströme an den Solarmodulen
Die Leckströme kommen durch Potentialschwankungen des Wechselrichters zustande, wie
sie in Abbildung 4.1 dargestellt ist. Das Netz wird hier stark vereinfacht durch drei Impe-
danzen Z1 bis Z3 nachgebildet, da die Gegenspannung des Netzes bei dieser Betrachtung
keine Rolle spielen.
Mit S ist der Sternpunkt, der mit Erde verbunden ist, und mit M der Mittelpunkt des
Zwischenkreises, der das Potential der halben Zwischenkreisspannung besitzt, bezeichnet.
In Abbildung 4.1 a) sind die Schalter S1, S3 und S6 geschlossen. Wird von einer sym-
metrischen Last ausgegangen, so ergibt sich nach den Regeln des Spannungsteilers eine
Spannungsverteilung von 1/3Udc über Z1 und Z2 und 2/3Udc über Z3. Damit ist der
Mittelpunkt des Zwischenkreispotentials um −1/6Udc zum Sternpunkt verschoben. Nach
einer Schaltperiode ändert sich die Schalterstellung, so dass zum Beispiel S2, S3 und S6
eingeschaltet sind (Abb. 4.1 b)). Damit wird die erste Phase von DC+ auf DC- umge-
schaltet und die Spannungsverteilung über der Last ändert sich zu 2/3Udc über Z2 und
1/3Udc über Z2 und Z3. Folglich springt das Zwischenkreispotential M um 1/3Udc und
liegt damit um 1/6Udc über dem Sternpunktpotential. Bei dem darauf folgenden Nullzu-
stand (Abb. 4.1 c)) springt das Potential des Zwischenkreismittelpunktes ein weiteres Mal,
so dass die Spannung zwischen M und S sogar UMS = 1/2Udc beträgt. Wird der zweite
Nullzustand geschaltet, gilt UMS = −1/2Udc, so dass die Spannung über der parasitären
Kapazität CPV zwischen Solarmodul und Erde ebenfalls zwischen −1/2Udc und 1/2Udc
springt und die Leckströme über CPV abfließen. Diese Kapazität ist abhängig von dem
Aufbau der Solarmodule, der verwendeten Materialien, sowie von äußeren Gegebenheiten
wie Luftfeuchtigkeit, Temperatur, Benetzung mit Wasser, Schmutz, Ablagerungen oder
Staub. In [99] und [100] wird der Wert der Kapazität mit 50− 150 nF/kW angeben.
Da diese Leckströme die Sicherheit von Personen gefährden, schreibt die DIN VDE 0126-
1-1 einen allstromsensitiven Fehlerstromschutzschalter (AFI) beim Anschluss von privaten
100 4 Der wirkungsgradoptimierte Wechselrichter
Effektivwert des Leckstromes Abschaltzeit
30 mA 0, 3 s
60 mA 0, 15 s
100 mA 0, 04 s
Tab. 4.1: Abschaltvorschrift bei Leckströmen gemäß DIN VDE 0126-1-1 [101]
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Abb. 4.2: Dreiphasiges Ersatzschaltbild des PV-Wechselrichters mit LCL-Filter
Solarwechselrichtern an das öffentliche Netz vor. Dieser muss eine Trennung des Wechsel-
richters vom Netz gemäß Tabelle 4.1 gewährleisten.
Zur Berechnung der Leckströme wird der Photovoltaik-Wechselrichter mit LCL-Filter
nach [102] in einem dreiphasigen Ersatzschaltbild, wie in Abbildung 4.2 dargestellt, zu
Grunde gelegt. Dabei wird der Wechselrichter durch je eine Rechteck-Spannungsquelle
je Phase modelliert. Die Spannungsamplitude entspricht der Zwischenkreisspannung, die
Frequenz der Schaltfrequenz und die Breite der Rechteckpulse wird durch die Modula-
tionsfunktion vorgegeben. Der Leckstrom durch die Kapazität CPV resultiert aus den
Spannungsänderungen der Quellen Uinv,1 bis Uinv,3. Wegen der großen Impedanz von CPV
bei fN = 50 Hz haben die sinusförmigen Änderungen der Netzspannung einen vernachläs-
sigbar kleinen Einfluss auf die Leckströme. Wird weiterhin angenommen, dass die Netz-
impedanz Zi klein gegenüber den anderen Impedanzen ist, kann das einphasige Ersatz-
schaltbild in Abbildung 4.3 zur mathematischen Beschreibung des Leckstromes verwendet
werden. Zur Leckstromberechnung werden ferner folgende Nährungen getroffen: Es wird
von einem mittleren Puls-Pausen-Verhältnises der Wechselrichterspannung Uinv von 50 %
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Abb. 4.3: Einphasiges Ersatzschaltbild des PV-Wechselrichters mit LCL-Filter
ausgegangen. Des weiteren wird das Rechtecksignal durch den ersten Term seiner Fou-
riertransformation aproximiert, so dass sich ein Sinussignal mit Schaltfrequenz fsw ergibt.
Damit ergibt sich für den aus einer Phase resultierenden Leckstrom unter Berücksichti-
gung der Kirchhoffschen Gesetze und Abbildung 4.3 folgender Zusammenhang:
iLeck =
uinv
Zges
≈ MUdc
jωswLinv +
jωswLg
1
jωswCf
jωswLg+
1
jωswCf
+ 3
jωswCPV
= − jMUdc
ωswLinv +
ωswLg
1−ω2swLgCf −
3
ωswCPV
(4.1)
Der Leckstromphasor iLeck eilt der Umrichterspannung um 90◦ nach und hängt von dem
Modulationsgrad M ab. Die Frequenz des Leckstromes entspricht der Schaltfrequenz des
Wechselrichters.
Bei einem dreiphasigen System sind die einzelnen Modulationfunktionen um 120◦ der
Netzfrequenz phasenverschoben, so dass sich auch die aus den einzelnen Phasen resultie-
renden Leckströme um 120◦ versetzt überlagern. Der Verlauf des gesamten Leckstromes
kann durch eine Schwingung mit Schaltfrequenz beschrieben werden, deren Einhüllende
mit der dreifachen Netzfrequenz schwingt. Abbildung 4.4 zeigt den simulierten Verlauf
der Leckströme bei 5 kW und einer parasitären Leckstromkapazität von 500 nF.
Die Schwingung mit Schaltfrequenz in Abbildung 4.4 unten besitzt je Periode sechs
Knickstellen, die im Moment des Schaltens der Leistungshalbleiter auftreten. Eine ex-
akte Beschreibung des Zeitverlaufs ist nicht möglich, da die Momente der Knicke zeitlich
innerhalb der Periode variieren. Der berechnete Effektivwert nach Gleichung 4.1 stimmt
exakt mit dem aus der Simulation bestimmten Effektivwert für den Leckstrom überein.
4.3 Einphasige Topologien
In der Photovoltaikbranche ist es üblich, größere Leistungen dreiphasig mit je einem
Wechselrichter pro Phase einzuspeisen, da einphasige Wechselrichter in der Vergangenheit
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Abb. 4.4: Leckströme am Solarwechselrichter (oben), über eine ms hinein gezoomt (unten); Be-
triebspunkt: Udc = 700 V, fsw = 20 kHz, Lg = 110µH, Linv = 2, 2 mH, Cf = 4, 4µF,
CPV = 500 nF, Pin = 5 kW
besonders stark nachgefragt wurden und die Entwicklung hier am weitesten fortgeschritten
ist. Außerdem können die Leckströme bei einphasigen Topologien schaltungstechnisch mit
geringem Aufwand signifikant reduziert werden.
4.3.1 Einphasiger spannungsgespeister Wechselrichter
Der spannungsgespeiste einphasige Wechselrichter kann aus zwei Halbbrücken, die jeweils
aus zwei Schaltern und zwei Dioden bestehen, wie in Abbildung 4.5 aufgebaut werden.
Eingangsseitig steht ein relativ groß dimensionierter Kondensator zur Verfügung, der die
mit 100Hz schwankende Leistung glättet. Netzseitig wird typisch ein L oder LCL Filter
zur Reduzierung der Strompulsationen durch das Schalten eingesetzt. Diese Schaltung
dient als Grundschaltung für die meisten einphasigen Topologien. Wird dieser einpha-
sige spannungsgespeiste Wechselrichter (Abb. 4.5) bipolar getaktet, so entstehen keine
Gleichtaktspannungen und damit auch keine hochfrequenten Spannungen über der para-
sitären Kapazität der Solarmodule. Folglich fallen die Leckströme gering aus. Die durch
die Schaltvorgänge hervorgerufene Stromwelligkeit schwingt mit einfacher Schaltfrequenz
und die Spannung über dem Netzfilter ist bipolar, so dass große Filter notwendig sind und
im Kern der Drossel hohe Verluste durch Ummagnetisierung entstehen. Der Wirkungsgrad
dieser Topologie mit bipolarer Taktung ist gering.
Wird hingegen eine unipolare Taktung verwendet, wird während einer Halbperiode nur
die positive bzw. negative Zwischenkreisspannung oder Null-Spannung am Ausgang gene-
riert. Die Null-Spannung kann in der oberen und unteren Halbwelle durch je zwei Schaltzu-
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Abb. 4.5: Einphasiger spannungsgespeister Wechselrichter
stände erzeugt werden, wobei jeweils nur ein Ventil geschaltet wird. Werden diese Schaltzu-
stände abwechselnd appliziert, so schaltet das einzelne Ventil mit einfacher Schaltfrequenz,
die Stromwelligkeit des Ausgangsstroms hat jedoch die doppelte Schaltfrequenz und die
Drossel kann folglich mit kleinerer Induktivität ausgelegt werden. Zusätzlich ist die Aus-
gangsspannung während einer Halbperiode unipolar, so dass deutlich geringere Verluste
im Kern der Netzdrossel anfallen. Jedoch führen die Nullzustände zu einer Gleichtakt-
spannung mit ebenfalls doppelter Schaltfrequenz, so dass über der parasitären Modulka-
pazität CPV signifikante Leckströme fließen. Um den hohen Wirkungsgrad der unipolaren
Ansteuerung für Solarwechselrichter zu nutzen, kann der einphasige spannungsgespeis-
te Vollbrückenwechselrichter zur H5- oder zur HERIC-(Highly Efficient Reliable Inverter
Concept)-Topologie erweitert werden, wie in Abbildung 4.6 und 4.7 dargestellt. Beide
Topologien entkoppeln den Solargenerator während der Nullzustände vom Netz.
4.3.2 Die H5-Topologie
Bei der H5-Topologie werden die Nullzustände durch das Öffnen der Ventile V5 und wäh-
rend der oberen Halbwelle V2 bzw. während der unteren Halbwelle V4 erzeugt. Damit
erfolgt der Freilauf immer über die oberen Ventile, die durch V5 vom Generator entkop-
pelt sind. Jedoch kann der oben beschriebene zweite Nullzustand nicht gewählt werden,
weil dafür der Freilauf in den unteren Ventilen erfolgen müsste, die jedoch nicht vom
Generator entkoppelt werden können, ohne ein sechstes Ventil in den negativen Zwischen-
kreispfad einzubringen. Der Nachteil der H5-Schaltung ist, dass die gesamte Leistung des
Solargenerators über ein zusätzliches Ventil fließen muss und dadurch zusätzliche Schalt-
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Abb. 4.6: H5-Topologie: Während der Nullzustände wird der Generator vom Netz durch Öffnen
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Abb. 4.7: Heric-Topologie: Der Freilauf während der Nullzustände erfolgt über V5 und V6, zur
Entkopplung von Generator und Netz sind V1 bis V4 sperrend
und Durchlassverluste anfallen. Bei der Wahl der Leistungshalbleiter sollten V2, V4 und
V5 gute Schalteigenschaften aufweisen und V1 und V3 hinsichtlich ihrer Durchlasseigen-
schaften optimiert sein, da sie nur mit Netzfrequenz schalten.
4.3.3 Die HERIC-Topologie
Die HERIC-Topologie hat einen bidirektionalen Schalter zwischen Phase und Neutrallei-
ter, der in der Regel aus zwei gegeneinander in Reihe geschalteten Leistungshalbleitern
besteht, die gleichzeitig angesteuert werden. Während der Nullzustände müssen die Ven-
tile V1 bis V4 sperren, um den Generator vom Netz zu entkoppeln. Der Freilauf erfolgt
über V5 und V6 abhängig vom Vorzeichen des Netzstroms. Wie bei der H5-Topologie ist
die Spannung über dem Netzfilter bipolar und es kann nur ein Nullzustand geschaltet wer-
den. Insgesamt sind Verluste dieser Schaltung etwas geringer als bei der H5-Topologie,
weil der Leistungsfluss nur über zwei Leistungshalbleiter geführt wird. Der Freilaufstrom
fließt ebenfalls nur durch einen Schalter und eine Diode.
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4.3.4 HERIC und H5 Topologien im Dreiphasensystem
Für dreiphasige Anwendungen können drei H5- oder drei HERIC-Wechselrichter parallel
geschaltet werden und Ströme mit einem Phasenversatz von 120 ◦ in das Netz einspei-
sen. Allerdings muss jeder Wechselrichter von einem galvanisch getrennten Solargenerator
gespeist werden, da es sonst zu sehr hohen Ausgleichströmen in den jeweils zweiten Halb-
brücken (V3 und V2) kommt, da diese nur über die halbe wechselrichterseitige Induktivität
mit dem Sternpunkt bzw. Nullleiter des Netzes verbunden sind. Ein gemeinsamer Genera-
tor würde also ständig kurzgeschlossen werden. Praktisch kann dieses Problem umgangen
werden, indem das Solarfeld in drei voneinander getrennte Bereiche (sog. Strings) unter-
teilt wird, die jeweils an einem Wechselrichter angeschlossen werden.
4.3.5 Vergleich der einphasigen Topologien
Die einphasigen Topologien werden simulativ hinsichtlich ihrer Wirkungsgrade und Leck-
ströme untersucht. Die Simulation erfolgt mit Matlab Simulink und Plecs, wobei für die
Bestimmung des Wirkungsgrades ausschließlich die Verluste in den Leistungshalbleitern
betrachtet werden. Dafür wird mit Plecs eine thermische Simulation durchgeführt. Für
die Leistungshalbleiter werden die Kennlinien, die den temperatur- und stromabhängi-
gen Spannungsabfall über dem Bauteil beschreiben, sowie Kennlinien, die die Ein- und
Ausschaltverluste in Abhängigkeit von Strom, Spannung und Temperatur darstellen, hin-
terlegt. Plecs bestimmt daraus für jeden Schaltvorgang die anfallende Schaltverlustleis-
tung und berechnet quasikontinuierlich die thermischen Durchlassverluste. Die abgege-
bene Verlustleistung aller Leistungshalbleiter wird auf einem Kühlkörper gesammelt und
anschließend abgeführt. Über dem thermischen Übergangswiderstand vom Kühlkörper
zur Umgebung ergibt sich eine Kühlkörpertemperatur, die in der Simulation gleichzeitig
der Sperrschichttemperatur der Leistungshalbleiter entspricht. Die abgeführte Leistung
entspricht der Verlustleistung der Leistungshalbleiter und kann gemessen werden. Der
Wirkungsgrad bestimmt sich zum Beispiel aus der über Spannung und Strom gemessenen
Eingangsleistung wie folgt:
η =
Pin − Ploss
Pin
(4.2)
Für die Simulation gelten die Bedingungen aus Abschnitt 4.1. Die einphasigen Topologien
sind jeweils an einen String angeschlossen. Die Eingangsspannung ist die Summe der
Spannungen über allen Strings, wobei sich die Spannung symmetrisch auf die Strings
verteilt. Bei beiden Topologien werden die gleichen MOSFETs des Typs SPW47N60CFD
von Infineon verwendet.
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Abbildung 4.8 zeigt die Verluste in den Leistungshalbleitern (MOSFETs und Dioden)
über der Eingangsspannung bei gleicher Auslegung. Wegen der geringen Spannung je
String ist vor jedem Phasenstrang ein Hochsetzsteller aktiv, der für eine ausreichend ho-
he Eingangsspannung am Wechselrichter sorgt. Insbesondere bei kleinen Eingangsspan-
nungen fallen hohe Verluste über dem DC-DC-Steller ab. Es ist zu erkennen, dass die
HERIC-Topologie geringere Verluste als die H5-Topologie aufweist. Die Ursache ist, wie
oben beschrieben, darin zu finden, dass die Leistung bei der H5-Schaltung komplett über
V5 geführt wird, während bei der HERIC-Schaltung nur der Freilaufstrom über die zu-
sätzlichen Schalter geführt werden muss, dessen Effektivwert in der Regel viel kleiner als
der des Eingangsstromes ist.
Abbildung 4.9 zeigt die Zeitverläufe der simulierten Leckströme der einzelnen Phasen
und Abbildung 4.10 den Effektivwert der Summe der Leckströme an den Solarmodulen
bei Pin = 5 kW. Die Zeitverläufe des dreiphasigen H5- und des HERIC-Umrichters sehen
nahezu identisch aus. Es werden jedoch Spitzenwerte des Leckstromes von über 300mA
erreicht. Dies muss nach DIN VDE 0126-1-1 [101] zu einer sofortigen Abschaltung des
Gerätes führen. Diese erhöhten Stromspitzen treten jeweils während der Nulldurchgänge
der jeweiligen Phasenströme auf, da hier das Puls-Pausen-Verhältnis der Ansteuersignale
der Leistungshalbleiter sehr klein ist. Bei der Betrachtung der Effektivwerte ist zu er-
kennen, dass die Leckströme der HERIC-Topologie grundsätzlich etwas höher sind als
bei der H5-Schaltung. Jedoch beträgt der Unterschied im Effektivwert weniger als 5 %,
so dass weiterhin von ähnlichem Verhalten gesprochen werden kann. Insgesamt liegen
die Leckströme über der in der DIN VDE 0126-1-1 angeben Grenze von 30 mA, so dass
der Wechselrichter auch nach diesem Kriterium abgeschaltet werden müsste. Es ist je-
doch anzunehmen, dass die Leckströme in der Realität geringer ausfallen, weil zum einen
die Stromspitzen wegen der immer vorhandenen Leitungsinduktivität abflachen und zum
anderen ohmsche Ableitwiderstände in den Zuleitungen, der Erde und den parasitären Ka-
pazitäten vorhanden sind. Diese Größen sind von einer Vielzahl von Faktoren abhängig
und werden in dieser Arbeit nicht berücksichtigt.
4.4 Dreiphasige Topologien
Im Gegensatz zu den auf einphasigen Topologien basierenden Lösungen für Dreiphasen-
systeme, können auch Schaltungen verwendet werden, die speziell für dreiphasige Systeme
ausgelegt sind. Dabei kann die Anzahl der Leistungshalbleiter stark reduziert werden oder
es werden bei ähnlicher Anzahl von Schaltern Verbesserungen in der Qualität der Aus-
gangsspannung erzielt.
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Abb. 4.8: Verluste der Leistungshalbleiter bei 5 kW Eingangsleistung und 16 kHz Schaltfrequenz
bei unterschiedlichen Eingangsspannungen
Abb. 4.9: Zeitverlauf (in Sekunden) der Leckströme der einzelnen Phasen für die dreifache H5
und HERIC-Topologie
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Abb. 4.10: Leckströme über der Eingangsspannung bei 5 kW Eingangsleistung
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Um einen möglichst weiten Eingangsspannungsbereich abdecken zu können, ist sowohl
für den zwei- als auch für den dreistufigen dreiphasigen Wechselrichter ein Hochsetzsteller
am Eingang nötig, um Energie bei Eingangsspannungen unter 800V einspeisen zu können.
Im Betrieb mit Eingangsspannungen über 800V ist der Hochsetzsteller nicht aktiv, jedoch
muss die gesamte Leistung durch die Eingangsdrossel und die Diode des Hochsetzstellers
geführt werden. Dies führt im Allgemeinen zu Verlusten.
Im Folgenden werden ausgehend von der Standardtopologie der spannungsgespeiste drei-
phasigen Zwei-Stufen-Wechselrichter, der Mehrstufenwechselrichter und der seit 2003 be-
kannte Z-Source-Wechselrichter untersucht.
4.4.1 Der spannungsgespeiste dreiphasige
Zwei-Stufen-Wechselrichter
Die heute am weitesten verbreitete Topologie in der Leistungselektronik ist der spannungs-
gespeiste dreiphasige Zwei-Stufen-Wechselrichter (engl. Two Level Voltage Source Inverter
(VSI)), der bereits in Abschnitt 4.2 zur Erläuterung der Leckströme herangezogen wur-
de. Um die Leckströme am Solarmodul signifikant zu reduzieren, kann der Mittelpunkt
des Zwischenkreises mit dem Nullleiter verbunden werden [15, 97]. Dazu muss die Zwi-
schenkreiskapazität in zwei identische in Reihe geschaltete Kondensatorbänke aufgeteilt
werden und der Mittelpunkt nach außen geführt werden. Auf diese Weise wird der drei-
phasige Wechselrichter zu einem Drei-Phasen-Vier-Leiter-System. Die Reduzierung der
Leckströme lred ergibt sich aus dem Verhältnis der gesamten parasitären Kapazität der
Solarmodule und der Zwischenkreiskapazität CDC [98]:
lred =
CPV
CDC
(4.3)
Da CDC typisch einige hundert Mikrofarad beträgt und CPV in der Größenordnung von
einigen hundert Nanofarad liegt, werden die Leckströme auf diese Weise um drei Größen-
einheiten reduziert, so dass sich Werte im Milliampere-Bereich ergeben. Der vierte Leiter
bringt jedoch auch einige Nachteile mit sich:
• Sowohl der Mittelabgriff als auch der Nullleiter des Netzes müssen zur Verfügung
stehen.
• Die Zwischenkreisspannung muss um den Faktor 2/
√
3 größer sein, um die glei-
che Regelreserve wie bei einem Drei-Leiter-Drei-Phasensystem zu erzielen, da das
Potential des Mittelpunktes des Zwischenkreises durch den vierten Leiter fest auf
Erdpotential liegt und nicht mehr wie beim Drei-Leiter-System springen kann. Beim
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Drei-Leiter-System führt das springende Zwischenkreispotential dazu, dass die Zwi-
schenkreisspannung nicht den Wert des doppelten Spitzenwertes der Netzspannung
haben muss, sondern nur die maximale Amplitude zwischen den Phasen, die
√
3Uˆg
beträgt.
• Die weit verbreiteten und etablierten Verfahren zur Netzstromregelung, die auf einer
Koordinatentransformation in das dq-Bezugssystem basieren, können nicht verwen-
det werden, weil die drei Phasenströme nun linear unabhängig sind und damit die
Reduzierung auf ein Zweigrößensystem nicht mehr möglich ist. Die vier linear ab-
hängigen Größen können in diesem Fall auf das drei Größen dq0-System reduziert
werden [97]. Daneben können die Netzströme auf Grund ihrer linearen Unabhän-
gigkeit auch einzeln geregelt werden. Geeignete Verfahren sind die Verwendung von
resonanten Reglern, mit denen auch Wechselgrößen mit einer festen oder sich nur
langsam ändernden Frequenz geregelt werden können [97, 103–106]. Eine andere
Möglichkeit ist die Verwendung von Hysteresereglern [97]. Auf die Regelung des
Solarwechselrichters wird genauer im Kapitel 4.5 eingegangen.
4.4.2 Dreistufige Topologien
Neben den zweistufigen Wechselrichtern setzten sich seit einigen Jahren insbesondere bei
großen Leistungen aber auch bei Wechselrichtern für Solaranlagen mehrstufige Topologien
durch. Im Gegensatz zu den zweistufigen werden bei mehrstufigen Wechselrichtern anstelle
der beiden Spannungsniveaus Udc/2 und−Udc/2 zusätzliche Spannungsniveaus dazwischen
geschaltet. Auf diese Weise wird der sinusförmige Ausgangsstrom genauer nachgebildet
und der Aufwand für das Netzfilter fällt geringer aus. Es sind jedoch für jedes weitere
Spannungsniveau sechs weitere Schalter und je nach Topologie sechs bis 12 zusätzliche
Dioden notwendig. Die erforderliche Sperrspannung aller Halbleiter reduziert sich jedoch
um den Faktor 1/(n− 1), wobei n die Anzahl der Stufen ist. Im Allgemeinen verbessern
sich die Durchlass- und Schalteigenschaften der Leistungshalbleiter mit Abnahme der
maximalen Sperrspannung erheblich.
Zusammenfassend führen mehrstufige Wechselrichter in Solarapplikationen zu folgenden
Vorteilen: Bei ungefähr gleichen Durchlassverlusten wie bei zweistufigen Wechselrichtern
können höhere Schaltfrequenzen oder geringere Schaltverluste realisiert werden. Das Netz-
filter kann wegen der zusätzlichen Spannungsniveaus kleiner gewählt werden, wobei eine
höhere Schaltfrequenz zu einer weiteren Reduzierung führt. Als nachteilig erweist sich
die höhere Komplexität der Schaltung und der Ansteuerung auf Grund der zusätzlichen
Schalter. Die damit verbundenen höheren Kosten werden hingegen durch die kleineren
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passiven Elemente kompensiert. Für die Photovoltaikbranche sind besonders dreistufi-
ge Wechselrichter interessant, da so die maximale Sperrspannung der Ventile von 1200
V auf 600 V herabgesetzt wird und der Einsatz von schnellschaltenden MOSFETs an-
stelle von IGBTs möglich wird, was den Wirkungsgrad deutlich verbessert. Eine weitere
Erhöhung der Stufen führt zu keinen nennenswerten Vorteilen, da zum einen die Kom-
plexität der Schaltung und damit das Ausfallrisiko weiter steigt und zum anderen der
Wirkungsgrad nicht signifikant verbessert werden kann, zumal im Bereich der 100-400
V-Spannungsklasse derzeit keine hocheffizienten Leistungshalbleiter zu finden sind. Erst
unter 100 V Sperrspannung ist eine große Anzahl von MOSFETs für automotive Anwen-
dungen zu finden. Vergleicht man jedoch die Durchlasswiderstände von den in Kapitel 3
vorgestellten Leistungshalbleitern mit denen von aktuellen automotiven MOSFETs [107],
so müssten MOSFETs mit mindestens dem siebenfachen Nennstrom verwendet werden,
um vergleichbare Durchlassverluste wie bei Zweistufenwechselrichtern zu erzielen.
Die drei Spannungsstufen können mit unterschiedlichen Schaltungen realisiert werden, die
lange Zeit nur bei Wechselrichtern mit Leistungen über einigen 100 kW Anwendung fan-
den. Die drei wichtigsten sind der Neutral-Point-Clamped (NPC)-Wechselrichter [108–110]
, der Flying-Capacitor (FC)-Wechselrichter [111,112] und der Series-Connected-H-Bridge
(SCHB)-Wechselrichter [113]. Nach [113, 114] kann mit dem NPC-Wechselrichter der
höchste Wirkungsgrad erzielt werden. Des Weiteren weist er einige Vorteile hinsichtlich
seiner Komplexität und hinsichtlich der Leckströme auf, so dass er für Photovoltaikan-
wendungen besonders geeignet ist.
Die Leckströme weisen bei dreistufigen Topologien ähnliche Charakteristiken auf wie bei
zweistufigen Wechselrichtern. Insbesondere bei Neutral Point Clamped Topologie (Abb.
4.11) ist der Mittelpunkt des Zwischenkreises für eine Erdung verfügbar, weil er auch zur
Erzeugung des Zwischenpotentials bei 0V benötigt wird. Der NPC-Wechselrichter besteht
aus zwölf Schaltern mit antiparalleler Diode (V1 bis V12) und sechs Clamping Dioden (D1
bis D6), die in dem Zustand, in dem die äußeren Ventile gleichzeitig sperren und mindes-
tens ein inneres Ventil leitet, das Phasenpotential auf 0V ziehen. Bei idealem Netzfilter
und reiner Wirkleistung müssen nur die äußeren Ventile mit Schaltfrequenz getaktet wer-
den, während die inneren mit der Netzfrequenz kommutieren. Ist eine Stromwelligkeit
mit Schaltfrequenz vorhanden oder soll Blindleistung eingespeist werden, so müssen die
inneren Ventile in der Nähe des Nulldurchgangs des Stromes ebenfalls mit Schaltfrequenz
getaktet werden, da dann der Strom nicht gegen die Clamping Dioden kommutiert, son-
dern gegen die inneren Schalter. Die zusätzlichen Schaltverluste sind dennoch gering, da
der zu schaltende Strom klein ist. Außerhalb der Nulldurchgänge leitet bei einer positi-
ven Sinushalbwelle das obere innere Ventil dauerhaft, während das obere äußere Ventil
gepulst wird. Dadurch wechselt die Ausgangsspannung zwischen der positiven Zwischen-
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Abb. 4.11: Neutral Point Clamped Wechselrichter mit Hochsetzsteller im Zwischenkreis
kreisspannung und 0V. Die beiden unteren Ventile sperren dauerhaft. Für eine negative
Sinushalbwelle sind die unteren Ventile aktiv und die oberen sperren, so dass am Ausgang
im Wechsel die negative Zwischenkreisspannung und 0V anliegen.
4.4.3 Der Z-Source-Wechselrichter
Der Z-Source-Wechselrichter ist ein dreiphasiger Zweistufenwechselrichter, der sowohl
hoch-, wie auch tiefsetzendes Verhalten aufweist und bei dem damit auf einen Gleich-
stromsteller verzichtet werden kann. In Abbildung 4.12 ist der Aufbau des Z-Source-
Wechselrichters dargestellt [94, 115,116].
Er unterscheidet sich vom herkömmlichen spannungsgespeisten Wechselrichter im Auf-
bau des Zwischenkreises, der aus zwei Kapazitäten und zwei Induktivitäten sowie einer
Diode besteht, die wie in Abbildung 4.12 angeordnet sind [115]. Im Betrieb müssen zwei
Fälle unterschieden werden: Im ersten Fall ist die Eingangsspannung größer als das
√
2-
fache des Effektivwertes der Ausgangsspannung und der Z-Source-Wechselrichter kann wie
ein spannungsgespeister Umrichter betrieben werden. Dabei fließt ein nahezu konstanter
Strom durch die Induktivitäten, so dass sie auf die Funktionsweise des Wechselrichters
fast keinen Einfluss haben. Die beiden Kapazitäten befinden sich dann in einer Parallel-
schaltung und es ergibt sich die Schaltung eines spannungsgespeisten Wechselrichters. Im
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Abb. 4.12: Z-Source-Wechselrichter
zweiten Fall ist die Eingangsspannung einschließlich eines Sicherheitsfaktors kleiner als
das
√
2-fache des Effektivwertes der Ausgangsspannung. Jetzt übernimmt der Wechsel-
richter zusätzlich die Funktion eines Hochsetzstellers. Dafür wird ein weiterer Zustand, der
sogenannte Shoot-Through-Zustand eingeführt. Wie bei einem Nullzustand wird auch bei
dem Shoot-Through-Zustand das Netz kurzgeschlossen. Zusätzlich wird jedoch auch der
Zwischenkreis kurzgeschlossen, indem alle sechs Ventile des Pulswechselrichters gleich-
zeitig geschlossen werden. Für den Shoot-Through-Zustand gilt das Ersatzschaltbild in
Abbildung 4.13. Es ist zu erkennen, dass sich zwei Maschen bilden, die jeweils aus einer
Kapazität und einer Induktivität bestehen. Die Kapazitäten entladen sich über den In-
duktivitäten, die den Strom begrenzen und die elektrische Energie speichern. Gleichzeitig
sind die beiden Kapazitäten während des Shoot-Through-Zustandes in Serie geschaltet,
so dass die Summe der beiden Spannungen über den Kondensatoren mindestens doppelt
so groß wie die Eingangsspannung ist. Dadurch sperrt die Diode D7. Wird nach dem
Shoot-Through-Zustand wieder ein aktiver oder ein Nullzustand geschaltet, so liegt über
den Ventilen des Pulswechselrichters die Summe der Spannungen der Eingangsspannungs-
quelle und der beiden Induktivitäten an.
4.5 Regelung des Wechselrichters
Der Leistungsstrang mit seinen Messpunkten und die Regelstruktur des Solarwechsel-
richters ist in Abbildung 4.14 dargestellt. Vor dem Eingang des Hochsetzstellers werden
zunächst Strom und Spannung des Solargenerators gemessen. Diese Größen sind erfor-
derlich, um ein schnelles und präzises Maximum Power Point Tracking (gemäß 4.5.1) zu
gewährleisten. Hinter dem Gleichstromsteller wird die Zwischenkreisspannung gemessen,
die über den Hochsetzsteller auf den Wert UDC,soll, wie in Abschnitt 4.5.2 beschrieben,
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Abb. 4.14: Regelstruktur des Solarwechselrichters
eingeregelt wird. Für den Wechselrichter werden die Netzströme und Netzspannungen
gemessen. Anhand der Netzspannung wird mit Hilfe eines Phase Lock Loops (PLL) der
Netzwinkel bestimmt, um die Ströme phasenrichtig einspeisen zu können. Die PLL wird
in Abschnitt 4.5.4 genauer erläutert. Auf Grund der Erdung des Zwischenkreises müssen
im Gegensatz zu vielen anderen Anwendungen alle drei Phasenströme gemessen werden,
da sie linear unabhängig sind. Dies hat auch zur Folge, dass statt der sehr weit verbreite-
ten Regelung der Ströme im dq-Bezugssystem, das dq0-System verwendet werden muss.
Die Transformationsgleichungen sind in Abschnitt 4.5.3 dargestellt. Die Auslegung der
PI-Regler ist in Abschnitt 4.5.5 zu finden.
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Abb. 4.15: Funktionsweise des MPPT-Verfahren „Perturbation & Observe“
4.5.1 MPP-Tracking
Um zu jeder Zeit die maximale Energie aus dem Solargenerator zu gewinnen, werden
Strom und Spannungen an dessen Ausgang gemessen und dem Maximum Power Point
Tracking Block zugeführt. Hier wird unter Verwendung des Hill Climbing Verfahren „Per-
turbation & Observe“ der dynamische Arbeitspunkt mit höchster Leistung bestimmt und
der dafür notwendige Stromsollwert herausgeben [117,118].
Abbildung 4.15 illustriert die Funktionsweise von Perturbation & Observe: Bei diesem
Verfahren wird die aktuelle Leistung gemessen und mit der zuvor bestimmten Leistung
verglichen, wobei die Spannung um einen kleinen definierten Betrag ∆U verändert wurde.
Ist die Leistung nun größer wird die Spannung in die gleiche Richtung verändert, ist sie
kleiner so wird die Spannung mit negativen Vorzeichen variiert. Ist ein quasistationärer
Arbeitspunkt erreicht, so pendelt die abgegebene Leistung in Abhängigkeit der Größe von
∆U um diesen Punkt. Aus diesem Grund darf ∆U nicht zu groß gewählt werden, um die
Abweichung vom MPP, die aus dem Pendeln resultiert, zu minimieren. Allerdings wird da-
durch der Algorithmus langsam und das Aufsuchen des MPP dauert entsprechend länger.
Optimierung durch Verwendung einer variablen Schrittweite ∆U oder durch Kombina-
tion dieses Verfahren mit anderen MPPT-Verfahren können diesen Nachteil minimieren
und gleichzeitig auch ein sicheres Auffinden des MPPs bei Teilabschattung ermöglichen.
Hierzu sei an dieser Stelle jedoch auf die Literatur verwiesen [117–124].
4.5.2 Regelung des Hochsetzsteller
Das Strukturbild der Regelstrecke des Hochsetzstellers zeigt Abbildung 4.16, wobei GS(s)
die Übertragungsfunktion des Stellers und GR(s) die Reglerübertragungsfunktion dar-
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Abb. 4.16: Regelstruktur des Hochsetzstellers
stellt.
Für den Entwurf des Reglers, muss zunächst die Regelstrecke analytisch beschrieben wer-
den. Bei Gleichstromstellern ist diese Beschreibung jedoch nicht allgemein gültig, da sich
die Topologie der Schaltung abhängig vom Zustand des schaltenden Leistungshalbleiters
ändert. Unter Verwendung des dynamischen Mittelwertmodells nach [125], kann der Stel-
ler kontinuierlich durch ein L-C-Netzwerk mit einer gesteuerten Gleichspannungsquelle
beschrieben werden (Abbildung 4.17). Nach dem Mittelwertmodell gehen die zeitabhän-
gigen Größen in deren Mittelwerte über:
u¯in =
1
T
∫ t+T
t
uin(t)dt (4.4)
u¯out =
1
T
∫ t+T
t
uout(t)dt (4.5)
i¯in =
1
T
∫ t+T
t
iin(t)dt (4.6)
i¯out =
1
T
∫ t+T
t
iout(t)dt (4.7)
Basierend auf Gleichungen (4.4) bis (4.7) können folgende Maschengleichung und Kno-
tengleichung im Laplace Bereich aufgestellt werden:
U¯out(s) = gU¯in(s)− sLI¯in(s) (4.8)
I¯in(s) = I¯out(s)− sCU¯out(s) (4.9)
Aus (4.8) und (4.9) ergibt sich die Systemgleichung:
U¯out(s)
(
1 +
1
s2LC
)
=
1
s2LC
gU¯in(s)− 1
sC
I¯out(s) (4.10)
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Abb. 4.17: Dynamisches Mittelwertmodell des Hochsetzstellers
Gleichung (4.10) zeigt eine Abhängigkeit der Ausgangsspannung vom Ausgangsstrom.
Im dynamischen Mittelwertmodell kann die Last durch einen ohmschen Widerstand mo-
delliert werden, um diese Abhängigkeit aufzulösen:
U¯out(s) = gU¯in(s)
1
s2LC + sL
R
+ 1
(4.11)
Mit (4.11) lässt sich die Übertragungsfunktion des Hochsetzstellers aufstellen:
GHSS(s) =
U¯out
g
=
U¯in(s)
s2LC + sL
R
+ 1
(4.12)
Aus (4.12) lässt sich ablesen, dass das System ein konjugiert komplexes Polpaar hat und
damit schwingungsfähig ist. Das zugehörige Bodediagramm in Abbildung 4.18 zeigt die für
schwingungsfähige Systeme mit geringer Dämpfung typische ausgeprägte Resonanzspitze
im Amplitudengang bei der Resonanzfrequenz ωres =
√
1
CL
. Der Phasengang dreht von 0
auf −180◦, so dass bei einem reinen Proportionalregler Grenzstabilität vorliegen würde.
Nach [126] können schwingungsfähige Systeme mit einem PID-Regler optimal geregelt
werden, da aus dem Integral- und Differentialteil eine Phasendrehung von −90◦ auf 90◦
resultiert. Auf diese Weise kann durch geeignete Wahl der Regelparameter die gewünsch-
te Phasenreserve eingestellt werden. Abbildung 4.19 zeigt das Strukturbild eines PID-
Reglers. Das zugehörige Bode-Diagramm ist in Abbildung 4.20 dargestellt. Für die Re-
gelverstärkung des Differenzialteils KD und des Integralteils KI gilt:
KD = Tv =
1
ωE2
KI =
1
Tn
= ωE1 (4.13)
Wobei Tv die Vorhaltezeit und Tn die Nachstellzeit beschreiben. Im Bode-Diagramm des
PID-Reglers können die Eckfrequenzen ωE1 und ωE2 abgelesen werden. Die Übertragungs-
funktion des PID-Reglers lautet:
GPID(s) = KR
(1 + Tns) (1 + Tns)
Tns
(4.14)
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Abb. 4.18: Bode-Diagramm des Hochsetzstellers für Uin = 800 V, L = 2, 34 mH, C = 220µF und
R = 128 Ω
Um eine Phasenreserve von ϕR ≈ 60◦ zu erzielen, wird der PID-Regler so ausgelegt, dass
die Eckfrequenz ωE2 auf der Kreisfrequenz liegt, bei der der Phasengang des Hochsetz-
stellers −150◦ erreicht:
ωE2 = ωHSS(−150◦) (4.15)
Damit ist KD festgelegt. KI kann nun über den Phasengang des PID-Reglers bestimmt
werden [126]:
ϕ(ω) = − arctan
(
1− ω2TnTv
ω (Tn + Tv)
)
(4.16)
Es gilt nach (4.15), dass an der Stelle ω = ωE2 die Phasendrehung ϕ(ωE2) = 30◦ beträgt.
Für die Nachstellzeit Tn gilt dann:
Tn =
1− tan(−ϕ)
ωE2 (tan(−ϕ) + 1) (4.17)
In Abbildung 4.21 ist das Bode-Diagramm des Hochsetzstellers (blau), des PID-Reglers
(grün) und des offenen Regelkreises des Hochsetzstellers (rot) dargestellt. Für den Propor-
tionalanteil ist eine Verstärkung vonKR = 1 gewählt. Der rote Verlauf weist die geforderte
Phasenreserve auf. Die Proportionalverstärkung wird an Hand der Wurzelortskurve des
offenen Regelkreises so bestimmt, dass die Kennkreisfrequenz bei günstiger Dämpfung am
größten ist. In Abbildung 4.22 ist dieser Punkt markiert.
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Abb. 4.20: Bode-Diagramm PID-Regler (idealisiert)
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Abb. 4.21: Bodediagramm von der Strecke (blau), dem Regler (grün) und dem offenen Regel-
kreises (rot)
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Abb. 4.22: Wurzelortskurve des Hochsetzstellers mit PID-Regler zur Bestimmung der proportio-
nalen Verstärkung KR
4.5.3 Das dq0-System
Die dq0-Transformation stellt eine Verallgemeinerung der dq-Transformation dar, bei der
ein symmetrisches dreiphasiges Drehstromsystem ohne Nullleiter in ein äquivalentes, or-
thogonales, ortsfestes Koordinatensystem transformiert wird. Die notwendigen Transfor-
mationsgleichungen für die dq-Transformation lassen sich sehr zahlreich in der Literatur
finden u.a. in [127]. Wird wie bei der hier betrachteten Wechselrichtertopologie der Mit-
telpunkt zur Reduzierung der Leckströme am Solargenerator geerdet (vgl. Kapitel 4.2), so
wird der dreiphasige Wechselrichter zu einem Vierleitersystem. Wie im Dreileitersystem,
sind die einzelnen Größen linear abhängig, so dass sie auf ein System bestehend aus drei
Gleichgrößen, dem sogenannten dq0-System, reduziert werden können [128–130]. Dafür
wird zunächst das Drehstromsystem in ein äquivalentes orthogonales ortsfestes Koordi-
natensystem transformiert, in dem alle Größen linear abhängig sind [97]:xα(t)xβ(t)
x0(t)
 = √2
3
 1 −
1
2
−1
2
0
√
3
2
−
√
3
2
1√
2
1√
2
1√
2

xa(t)xb(t)
xc(t)
 (4.18)
Die zugehörige Rücktransformation lautet:xa(t)xb(t)
xc(t)
 = √2
3
 1 0
1
2
√
2
−1
2
√
3
2
1
2
√
2
−1
2
−
√
3
2
1
2
√
2

xα(t)xβ(t)
x0(t)
 (4.19)
Um die Wechselgrößen als Gleichgrößen darstellen zu können, werde die Größen mit Index
α, β, 0 in ein Koordinatensystem transformiert, das mit Netzfrequenz rotiert, so dass die
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Abb. 4.23: Strukturbild der PLL
Wechselgrößen, solange sie nur einen Frequenzanteil besitzen, als Gleichgrößen dargestellt
werden können. Die Transformationsbedingungen für die Hin- und Rücktransformation
lauten: xd(t)xq(t)
x0(t)
 =
 cosϕ sinϕ 0− sinϕ cosϕ 0
0 0 1

xα(t)xβ(t)
x0(t)
 (4.20)
xα(t)xβ(t)
x0(t)
 =
cosϕ − sinϕ 0sinϕ cosϕ 0
0 0 1

xd(t)xq(t)
x0(t)
 (4.21)
4.5.4 Netzsynchronisation
Die Netzsynchronisation erfolgt über einen Phase Locked Loop (PLL), der den Phasenwin-
kel für die Regelung bereit stellt. In [131] werden unterschiedliche Verfahren vorgestellt.
Für diese Untersuchungen kommt die sogenannte dq-PLL zum Einsatz. Die Funktions-
weise sei kurz anhand Abbildung 4.23 erläutert: Die gemessenen Netzspannungen werden
zur Phasendetektion (PD) zunächst in das dq-Koordinatensystem transformiert, wobei
der Phasenwinkel die Rückführung des Ausgangssignales ist. Um ein phasensynchrones
Ausgangssignal zu erhalten, muss die q-Komponente auf null geregelt werden. Der Loop
Filter, realisiert als PI-Regler, ermittelt aus der Regelabweichung die Kreisfrequenz ω,
dessen Integral der aktuelle Phasenwinkel ist. Die Auslegung des eingesetzten PI-Reglers
sowie des integrativen Streckenelements erfolgt mit Hilfe des Bodediagramms [132] und
kann nach [131] optimiert werden.
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4.5.5 Regelung des Netzstromes
Die Netzströme stellen die Ausgangsgrößen des Wechselrichters dar, über dessen Ampli-
tude bei konstanter Netzspannung die Leistung, die der Wechselrichter abgibt, eingestellt
wird. Über den Phasenwinkel zwischen Netzstrom und Netzspannung wird das Verhältnis
zwischen eingespeister Wirk- und Blindleistung festgelegt. Gemäß Abbildung 4.14 ergibt
sich der Soll-Wert für den Wirkanteil aus dem MPP-Tracking. Die Null-Komponente wird
auf null geregelt und der Blindanteil ergibt sich aus Vorgaben des Netzbetreibers. Zur
Auslegung der einzelnen PI-Regler muss die Regelstrecke bekannt sein. Sie ergibt sich aus
einer detaillierten Betrachtung des Signalflusses: Zu einem bestimmten Zeitpunkt einer
Regelungsperiode TR, die in diesem Fall gerade einer Schaltperiode Tsw = 1fsw entspricht,
erfolgt die Abtastung in Form einer AD-Wandlung der Ist-Größen. Nach Skalierung und
Transformation in das dq0-Koordinatensystem werden aus den Ist-Werten und den Soll-
Werten die Regelabweichungen bestimmt und auf den Regler geben. Aus den Ergebnissen
der Regler werden anschließend die neuen Einschaltdauern der Ventile des Wechselrichters
berechnet. Die Aktualisierung der Einschaltdauern kann nur zu bestimmten Zeiten erfol-
gen, in denen sichergestellt ist, dass kein Ventil gerade schaltet, da dies zu undefinierten
Zuständen des Wechselrichters und dessen Zerstörung führen kann. Da dieser Vorgang
von der AD-Wandlung bis hin zur Aktualisierung der Einschaltdauern nicht unendlich
schnell sondern eine gewisse Rechenzeit benötigt, in der Veränderungen der Ist-Größen
nicht berücksichtigt werden können, ist diese Dauer die Totzeit des Wechselrichters. Die
Totzeit beträgt dabei eine Regelperiode. Das Halten des alten Zustandes bis zum Ak-
tualisierungszeitpunkt wird durch ein Halteglied realisiert, dass ein zeitkontinuierliches
Treppensignal an das zeitkontinuierliche Filter ausgibt.
Bei der kontinuierlichen Reglerauslegung werden im Allgemeinen folgende Annahmen ge-
tätigt: Die Totzeit des Wechselrichters wird mit einem Verzögerungsglied erster Ordnung
angenähert und Effekte, die durch die diskrete Abtastung und das Halteglied entstehen,
werden vernachlässigt. Diese Annahmen führen dazu, dass in der Praxis ein empirisches
Nachtuning der Regelparameter notwendig ist. Wird hingegen die Reglerauslegung im
Zeitdiskreten durchgeführt, so kann die Totzeit, das Halteglied und die Abtastung di-
rekt berücksichtigt werden. Da bei der Diskretisierung des Filters keine Fehler entstehen,
erfolgt die Reglerauslegung im Diskreten.
Die Übertragungsfunktion des Haltegliedes ist:
GH(s) =
1− e−Tsws
s
(4.22)
Wobei Tsw die Periode der Schaltfrequenz beschreibt, die auch der Regelfrequenz ent-
spricht. Der zweite Teil der Regelstrecke wird durch das LCL-Filter beschrieben. Für
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Abb. 4.24: Approximiertes LCL zur Netzstromregelung
die Bestimmung der Übertragungsfunktion des Netzfilters kann die Kapazität des LCL-
Filters nach [39,133] vernachlässigt werden, da der Strom durch den Kondensator der zu
regelnden 50 Hz-Komponente sehr gering ist und der entstehende Fehler vernachlässigbar
ist. Das Filter wird daher aus der Summe der beiden Induktivitäten und deren Ersatz-
widerständen approximiert (vgl. Abb. 4.24). Der Ersatzwiderstand berücksichtigt dabei
die Kupferverluste in den Windungen und die Eisenverluste des Kerns der Drossel (vgl.
Abschnitt 2.4.3.3). Die Übertragungsfunktion des vereinfachten Filters lässt sich aus der
Maschengleichung bestimmen:
Uinv(t) = Rresig(t) + (Linv + Lg)
dig(t)
dt
+ Ug(t) (4.23)
Uinv(s) = Rresig + s (Linv + Lg) ig = mUdc (4.24)
GS =
Ig
mUdc
=
1
Rres
1 + sLinv+Lg
Rres
=
KF
1 + sTF
(4.25)
Die kontinuierliche Regelstrecke GH(s)GS(s) wird diskretisiert, in dem sie in die z-Ebene
überführt wird:
GHS(z) = Z
{
L−1 {GH(s) ·GS(s)}|t=kTsw
}
= Z {GH(s) ·GS(s)} (4.26)
Der letzte Term stellt eine vereinfachte Schreibweise dar, die im Weiteren Verwendung
finden wird. Durch Einsetzen von (4.22) ergibt sich die allgemeine z-Übertragungsfunktion
der Reihenschaltung des Haltegliedes nullter Ordnung und des kontinuierlichen Systems:
GHS(z) = Z
{
1− eTsws
s
GS(s)
}
= Z
{
GS(s)
s
}
− Z
{
eTswsGS(s)
s
}
(4.27)
wobei die Multiplikation mit dem Term eTsws im z-Bereich eine Rechtsverschiebung um
einen Abtastzeitpunkt darstellt. Dies ist gleichbedeutend mit einer Multiplikation mit z−1:
GHS(z) = Z
{
GS(s)
s
}
− z−1Z
{
GS(s)
s
}
=
z − 1
z
Z
{
GS(s)
s
}
(4.28)
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Nach Einsetzen der Übertragungsfunktion des LCL-Filters aus (4.25) ergibt sich die Über-
tragungsfunktion der gesamten Regelstrecke im Diskreten [126, S. 522]:
GHS(z) =
z − 1
z
Z
{
KF
s(1 + sTF )
}
=
KF
(
1− e−TswTF
)
z − e−TswTF
(4.29)
Die Netzstromregelung erfolgt mit einem PI-Regler, der mit der Euler Backwardmethode
[126] diskretisiert wird:
GPI(z) = Z
{
kp
(
1 +
1
sTi
)}
= kp
z
(
1 + Tsw
Ti
)
− 1
z − 1 (4.30)
Die Übertragungsfunktion des offenen Regelkreises des Netzstromes setzt sich aus der
diskretisierten Regelstrecke GHS(z) (4.29) und dem diskretisierten PI-Regler (4.30) zu-
sammen. Für die Reglerauslegung müssen die Zeitkonstante des Integralteils Ti und die
proportionale Verstärkung kp bestimmt werden. Dabei kompensiert die Zeitkonstante des
Integralteils Ti den langsamsten Pol des offenen Regelkreises, um ein möglichst dynami-
sches Verhalten zu erzielen. Als langsamster Pol kann leicht die Zeitkonstante des Filters
identifiziert werden. Damit ergibt sich für Ti:
Ti = Tsw
e
−Tsw
TF
1− e−TswTF
(4.31)
Die proportionale Verstärkung wird so ausgelegt, dass die Verstärkung des offenen Regel-
kreises kompensiert wird. Mit dem Faktor a kann das Überschwingverhalten eingestellt
werden:
kp = a
e
−Tsw
TF
e
−Tsw
TF − 1
Rres (4.32)
Dies wird, wie für den Hochsetzsteller in Abschnitt 4.5.2, über die Wurzelortskurve be-
stimmt.
4.6 Verluste des Wechselrichters
Insbesondere bei der Einspeisung von Solarstrom ins öffentliche Netz stellt der Wirkungs-
grad des Wechselrichters eine wichtige Eigenschaft des Systems dar. Um den Wirkungs-
grad zu berechnen, müssen nach (4.2) von der Eingangsleistung, der Verlustleistung und
der Ausgangsleistung zwei Werte bekannt sein. Die Bestimmung der Leistungen kann auf
unterschiedliche Weise erfolgen:
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Messtechnisch, durch Messen der elektrischen Eingangs- und Ausgangsleistung
Während das Messen der Eingangsleistung auf Grund der Gleichgrößen sehr genau mög-
lich ist, ist die Erfassung der Ausgangsgrößen mit größeren Unsicherheiten belastet. Die
Messung wird typischer Weise durch die Strompulsationen und Harmonische auf dem
Strom verfälscht. Hinzu kommt, dass sich geringe Fehler in der Messung bei hohen Wir-
kungsgraden stark auf die Genauigkeit des Wirkungsgrades auswirken, da die Ausgangs-
leistung von der Eingangsleitung subtrahiert wird und damit die absolute Abweichung auf
die Differenz angewendet werden muss. Für eine Bestimmung des Wirkungsgrades nach
dieser Methode sind daher hoch präzise Messgeräte notwendig. Im Rahmen dieser Ar-
beit wird dazu der Poweranalyser DEWE-2010 der Firma DEWETRON [134] verwendet,
mit dem relativ genaue Messungen erzielt werden können. Eine Fehlerabschätzung ist im
Anhang 7.2 zu finden.
Messtechnisch, durch Messen der Eingangsleistung und der Verlustleistung
Wie oben beschrieben lässt sich die Eingangsleistung sehr genau erfassen. Die Verlustleis-
tung kann zum Beispiel durch kalorimetrische Messung aufgenommen werden [135–137].
Eine Möglichkeit besteht darin, den Wechselrichter in einer thermisch isolierten Kam-
mer zu betreiben, die mit einem definierten Luftstrom durchflutet wird. Wird sowohl die
Temperatur am Ansaugstutzen als auch am Ausgang gemessen, kann die abgegebene Ver-
lustleistung bestimmt werden. Dieses Verfahren kann durch eine definierte Beheizung der
Luft nach Durchströmen des Wechselrichters und einer zusätzlichen Temperaturmessung
zwischen Wechselrichter und Heizung optimiert werden, weil auf diese Weise der Luft-
strom und die Wärmekapazität der Luft heraus gerechnet werden können. Diese Methode
gilt als die messtechnisch genaueste, weil die Verlustleistung direkt gemessen wird und
damit die Ungenauigkeiten auf diese Größe bezogen werden.
Analytisch, durch Berechnung der Verluste in den einzelnen Elementen
Bei der analytische Methode müssen zum einen die für die Verluste relevanten Eigen-
schaften der aktiven und passiven Elemente des Wechselrichters bekannt sein und zum
anderen müssen die Zeitverläufe von Strom und Spannung mathematisch beschrieben
oder zumindest gut angenähert werden können. Unter der Annahme konstanter Tempe-
raturen in allen Elementen kann die Berechnung durch die Verwendung von Mittel- und
Effektivwerten auf wenige Gleichungen reduziert werden. Die Bestimmung der Verluste
in den Kernen der Drossel gilt hierbei als problematisch. Recht gute Ergebnisse zur Be-
stimmung der Halbleiterverluste können mit dem linearisierten Näherungsmodell erzielt
werden [138]. Dabei werden die Durchlasskennlinien der Leistungshalbleiter durch Ge-
radengleichungen mit Nullpunktverschiebung genähert. Für die Durchlassverluste Pc gilt
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dann:
P IGBTc = UCE,0 i¯v + rCE i˜
2
v (4.33)
PDiodec = UF,0 i¯F + rF i˜
2
F (4.34)
Wobei der Index IGBT hier stellvertretend für alle ein- und ausschaltbaren Leistungs-
halbleiter steht. UCE,0 und UF seien die Schleusenspannungen und rCE und rF die diffe-
rentiellen Durchlasswiderstände. Bei unipolaren Leistungshalbleitern sind UCE,0 und rCE
entsprechend durch UDS,0 und rDS zu ersetzen. iv und iF beschreiben die Ströme durch die
Leistungshalbleiter. Die Schaltverluste Psw berechnen sich für sinusförmige Ausgangsströ-
me und unter Verwendung eines kontinuierlichen Modulationsverfahrens (vgl. [138]) aus
der Schaltfrequenz fsw und den Ein- und Ausschaltverlustenergien Eon, Eoff und Erec, die
von der Sperrschichttemperatur Tj, dem zu schaltenden Strom iv und der zu schaltenden
Spannung uv abhängen [139,140]:
P IGBTsw =
1
pi
(Eon(Tj, iv, uv) + Eoff (Tj, iv, uv)) fsw (4.35)
PDiodesw =
1
pi
Erec(Tj, iv, uv) fsw (4.36)
Wird eine konstante Sperrschichttemperatur und eine lineare Abhängigkeit von Strom und
Spannung angenommen, so können die Schaltverlustenergien wie folgt bestimmt werden:
Eon(Tj = const, iv, uv) = Eon,ref
uviv
uref iref
(4.37)
Eoff (Tj = const, iv, uv) = Eoff,ref
uviv
uref iref
(4.38)
Erec(Tj = const, iv, uv) = Erec,ref
uviv
uref iref
(4.39)
Für das linearisierte Näherungsmodell können alle relevanten Größen aus den Daten-
blättern der Leistungshalbleiter entnommen werden. Einzig die Ströme und Spannungen
müssen an Hand der Schaltung bestimmt werden. Für (4.39) ist zu beachten, dass die
Näherung ungenau wird, je weiter der tatsächliche Strom vom Referenzstrom entfernt ist,
da die Rückstromspitze nur zu einem geringem Anteil vom Strom abhängt.
Simulativ, über ein Model des Wechselrichters
Die Genauigkeit dieser Methode hängt maßgeblich von der Genauigkeit des Simulations-
modells ab. Im Hintergrund der Simulation laufen in der Regel die gleichen Berechnungen
ab, die auch bei der analytischen Methode angewendet werden. Der Unterschied ist je-
doch, das zu jedem Zeitpunkt, insbesondere für jede Schalthandlung, die tatsächlichen
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Temperatur-, Strom- und Spannungswerte verwendet werden können und kein Umweg
über Effektiv- und Mittelwerte notwendig ist. Zumindest zur Erfassung der Verluste in
Leistungshalbleitern und ohmscher Verluste in Zuleitungen und passiven Elementen eignet
sich die in Kapitel 4.3.5 beschriebene Methode mit Matlab Simulink und Plecs. Verluste,
die insbesondere im Kern der Drossel entstehen, können hierbei allerdings nicht mit der
gleichen Genauigkeit bestimmt werden.
4.6.1 Analytische Berechnung der Verluste des Hochsetzsteller
Die Verluste der Leistungshalbleiter des Hochsetzstellers im Zwischenkreis des VSI und des
NPC-Wechselrichters hängen von der Zwischenkreisspannung Udc, dem Eingangsstrom Iin
und dem Modulationsindex a ab. Der Modulationsindex ist definiert über die Einschaltzeit
des IGBTs:
a =
Ton
Tsw
= 1− Uin
Udc
(4.40)
Damit lassen sich die Durchlassverluste von IGBT P IGBTc,HSS und Diode PDiodec,HSS des Hoch-
setzsteller berechnen:
P IGBTc,HSS =
(
UCE,0 i¯in + rCE i˜
2
in
) · a (4.41)
PDiodec,HSS =
(
UF,0 i¯in + rF i˜
2
in
) · (1− a) (4.42)
Die Schaltverluste ergeben sich bei ausreichend guter Glättung des Eingangsstromes zu:
P IGBTsw,HSS = fs (Eon + Eoff )
Udc
uref
Iin
iref
(4.43)
PDiodesw,HSS = fsErec
Udc
uref
Iin
iref
(4.44)
4.6.2 Analytische Berechnung der Verluste des
spannungsgespeisten Zwei-Stufen-Wechselrichters
Eine ausführliche Herleitung der Schalt- und Durchlassverluste des VSI ist in [19,138,141]
zu finden. Für die Durchlassverluste der IGBTs und Dioden gilt unter Berücksichtigung
von (4.33) und (4.34):
P IGBTc,V SI =
UCE,0 iˆL
2pi
(
1 +
Mpi
4
cosϕ
)
+
rCE iˆ
2
L
2pi
(
pi
4
+M
(
2
3
cosϕ
))
(4.45)
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PDiodec,V SI =
UF,0 iˆL
2pi
(
1− Mpi
4
cosϕ
)
+
rF iˆ
2
L
2pi
(
pi
4
−M
(
2
3
cosϕ
))
(4.46)
Hierbei bezeichnen iL den Phasenstrom, M den Modulationsgrad und cosϕ den Leis-
tungsfaktor.
Für die Schaltverluste gelten nach (4.35) und (4.36) unter Beachtung von (4.37) bis (4.39)
und mit uv = Udc und iv = iL bei ausreichender Glättung des Ausgangsstromes iL:
P IGBTsw,V SI =
1
pi
(Eon,ref + Eoff,ref ) fsw
Udc iˆL
uref iref
(4.47)
PDiodesw,V SI =
1
pi
Erec,ref fsw
Udc iˆL
uref iref
(4.48)
Die Gesamtverluste der Leistungshalbleiter des Systems aus Hochsetzsteller und span-
nungsgespeistem Wechselrichter summieren sich somit zu:
Ptot,V SI+HSS = 6
(
P IGBTc,V SI + P
Diode
c,V SI + P
IGBT
sw,V SI + P
Diode
sw,V SI
)
+P IGBTc,HSS + P
Diode
c,HSS + P
IGBT
sw,HSS + P
Diode
sw,HSS
(4.49)
4.6.3 Analytische Berechnung der Verluste des
NPC-Wechselrichters
Beim NPC-Wechselrichter muss hinsichtlich der Verluste zwischen den inneren (in) und
äußeren (out) Schaltern sowie deren Freilauf- (din, dout) und Clamping (cl) Dioden un-
terschieden werden. Da die einzelnen Halbleiter nur die halbe Sperrspannung im Ver-
gleich zu den zweistufigen Wechselrichtern sperren müssen, können beim dreistufigen
NPC-Wechselrichter MOSFETs mit einer Sperrspannung von 600 V verwendet werden.
Da für diese Topologie nur unipolare Bauteile in Frage kommen, wird bei den folgen-
den Gleichungen die Schleusenspannung nicht berücksichtigt. Die Durchlassverluste der
inneren und äußeren MOSFETs sowie der Dioden berechnen sich nach [142].
P out,MOSc,NPC =
iˆ2LRDS,onM
6pi
(1 + cosϕ)2 (4.50)
P in,MOSc,NPC =
iˆ2LRDS,onM
12pi
(
3pi
M
+ 4 cosϕ− cos 2ϕ− 3
)
(4.51)
P in,Diodec,NPC = P
out,Diode
c,NPC =
Uf,0iˆLM
4pi
(sinϕ− ϕ cosϕ) + iˆ
2
LrfM
6pi
(1− cosϕ)2 (4.52)
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P clc,NPC =
iˆLUf,0M
4pi
(
4
M
+ 2ϕ cosϕ− pi cosϕ− sinϕ
)
+
+iˆ2Lrf
(
1
4
− M
3pi
(
1 + cos2 ϕ
)) (4.53)
Zur Berechnung der Schaltverluste müssen nur die Elemente betrachtet werden, die mit
Schaltfrequenz getaktet werden, da die Verluste in den inneren MOSFETs, die bei Netz-
frequenz kommutieren, bei den üblichen Schaltfrequenzen über 10 kHz vernachlässigbar
klein sind. Der Strom einer Phase kommutiert bei einer oberen Halbwelle stets zwischen
dem oberen MOSFET und der oberen Clamping Diode. Unter der Annahme, dass der
Strom gut geglättet ist, gilt für die Schaltverluste eines MOSFETs und einer Clamping
Diode:
P out,MOSsw,NPC =
1
2pi
(Eon,ref + Eoff,ref ) fsw
Udc iˆL
uref iref
(4.54)
P clsw,NPC =
1
2pi
Erec,ref fsw
Udc iˆL
uref iref
(4.55)
Die Gesamtverluste der Leistungshalbleiter des Systems aus Hochsetzsteller und NPC-
Wechselrichter summieren sich somit zu:
Ptot,NPC+HSS =
6
(
P outc,NPC + P
in
c,NPC + P
din
c,NPC + P
dout
c,NPC + P
cl
c,NPC + P
out
sw,NPC + P
cl
sw,NPC
)
+ P IGBTc,HSS + P
Diode
c,HSS + P
IGBT
sw,HSS + P
Diode
sw,HSS
(4.56)
4.6.4 Analytische Berechnung der Verluste des
Z-Source-Wechselrichters
Die analytische Bestimmung der Verluste im Z-Source-Wechselrichter ist nicht geschlos-
sen möglich, da die Zeitverläufe von Strom und Spannung durch die Leistungshalbleiter
nicht zu linearen Verläufen vereinfacht werden können. Vielmehr müssen zunächst die Be-
triebszustände als spannungsgespeister Wechselrichter und als spannungsgespeister Wech-
selrichter mit Hochsetzstellerfunktion unterschieden werden. Im ersteren Fall gelten die
Gleichungen (4.45) bis (4.48) und zusätzlich für die Diode D7 im Zwischenkreis:
PD7c,ZSI = UF,0 i¯in + rF i˜
2
in (4.57)
Wie in 4.4.3 beschrieben, schaltet D7 in diesem Betriebszustand nicht und führt den
Eingangsgleichstrom.
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Abb. 4.25: Skizze des Stromverlaufes durch einen Halbleiter im hochsetzstellenden Betrieb beim
Z-Source-Wechselrichter
Beim Übergang in den hochsetzstellenden Betrieb, wird der sinusförmige Stromverlauf
durch die Leistungshalbleiter von den Shoot-Through-Strömen überlagert. Abbildung 4.25
zeigt den resultierenden Stromverlauf am Leistungshalbleiter bei reduzierter Schaltfre-
quenz und Vernachlässigung der Einflüsse der anderen Phasen. Die Dauer der Shoot-
Through-Zustände ist zur besseren Darstellung verlängert.
Zur Bestimmung der Durchlassverluste müssen nach (4.33) und (4.34) der Mittelwert
und der Effektivwert des Stromes durch die Leistungshalbleiter bekannt sein. Der Mittel-
wert des Stromes ergibt sich als Summe aus den Mittelwerten einer halben Periode des
sinusförmigen Phasenstromes i¯IGBTL und der Shoot-Through-Ströme i¯IGBTST [19, 143,144]:
i¯IGBTL =
√
2
3
Pout
2piUL,verk
(
1 +
piM
4
cosϕ
)
(4.58)
i¯IGBTST =
2
3
Pin
Uin
D (4.59)
Hierbei beschreibt UL,verk die verkettete Netzspannung,M den Modulationsgrad und D =
1−
√
3M
2
den Duty-Cycle der Shoot-Through-Zustände.
Die Effektivwerte des Phasenstromes und des Shoot-Through-Stromes können wie folgt
bestimmt werden:
i˜IGBTL =
√
2
3
P 2out
2piU2L,verk
(
pi
4
+M
2
3
cosϕ
)
(4.60)
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i˜IGBTST =
√√√√4
9
D
((
Pin
Uin
− UC
2L
DTsw
2
)2
+
+
(
Pin
Uin
− UC
2L
DTsw
2
)
UC
L
DTsw
2
+
1
3
(
UC DTsw
2L
)2) (4.61)
Die Spannung über den Zwischenkreiskondensator UC berechnet sich nach:
UC =
1−D
1− 2DUin (4.62)
Der Effektivwert des Stromes durch den Leistungshalbleiter kann jedoch nicht als Summe
der einzelnen Effektivwerte bestimmt werden. Daher wird die Näherung aus [19] verwen-
det, wobei der Effektivwert des Stromes iv wie folgt definiert wird:
iv = max
[(˜
iIGBTL + i¯
IGBT
ST
)
,
(¯
iIGBTL + i˜
IGBT
ST
)]
(4.63)
Es wird also bei kleinen Shoot-Through-Strömen der Effektivwert des Phasenstromes
zu dem Mittelwert des Shoot-Through-Stromes addiert und bei großen Shoot-Through-
Strömen deren Effektivwert und der Mittelwert des Phasenstromes aufsummiert. Der
mit dieser Methode resultierende Fehler bei der Berechnung der gesamten Verluste kann
nach [19] vernachlässigt werden. Die Durchlassverluste des Z-Source-Wechselrichters im
hochsetzstellenden Betrieb ergeben sich aus (4.33) und (4.34) mit (4.58), (4.59) und (4.63)
zu:
P IGBTc,ZSI = UCE,0
(¯
iIGBTL + i¯
IGBT
ST
)
+ rCE max
[(˜
iIGBTL + i¯
IGBT
ST
)
,
(¯
iIGBTL + i˜
IGBT
ST
)]2 (4.64)
PDiodec,ZSI =
(
UF,0 iˆL
2pi
(
1− Mpi
4
cosϕ
)
+
rF iˆ
2
L
2pi
(
pi
4
−M
(
2
3
cosϕ
)))
(1−D) (4.65)
Die Schaltverluste des Z-Source-Wechselrichters tragen den größten Teil zu den Gesamt-
verlusten bei, da zum einen die Shoot-Through-Zustände die Anzahl der Schalthand-
lungen verdoppeln und zum anderen beim Schalten der Shoot-Through-Zustände sehr
hohe Ströme ein- und ausgeschaltet werden. Zudem weist die Topologie des Z-Source-
Wechselrichters schaltungsbedingt eine hohe Streuinduktivität auf, so dass es dadurch
beim Abschalten zu hohen Überspannungen kommt [94]. Ohne Berücksichtigung der
Streuinduktivitäten ergeben sich für die Schaltverluste der IGBTs und Dioden in den
Brückenzweigen jeweils:
P IGBTsw,ZSI = fsw (Eon + Eoff )
(
iˆN
pi
+
2Pin
3Uin
)
uˆDC
uref iref
(4.66)
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PDiodesw,ZSI = fsw Erec
1
pi
uˆDC
uref
iˆN
iref
(4.67)
In Gleichung (4.66) wird das Schalten der Shoot-Through-Zustände durch den zusätzli-
chen Term 2Pin
3Uin
berücksichtigt. Es wird immer die Boost-Spannung über den Brücken-
zweigen geschaltet. In den Dioden der Brückenzweige fallen durch die Shoot-Through-
Zustände keine zusätzlichen Verluste an. Die Schaltverluste der Zwischenkreisdiode D7
berechnen sich gemäß:
PD7sw,ZSI = 2fsw E
D7
rec
UC − Uin
uref
Pin
Uin
T
T−T0 − 12L (Uin − UC) (T − T0)
iref
(4.68)
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Als Ergebnis der Untersuchungen der Siliziumkarbid-Leistungshalbleiter in Kapitel 3 konn-
te unter anderem bestätigt werden, dass diese modernen Leistungshalbleiter sehr schnell
schalten und dadurch geringe Schaltverluste verursachen. Damit sind die Grenzen bezüg-
lich der maximalen Schaltfrequenz, die in der Regel thermischer Natur sind, weit nach
oben verschoben. Höhere Schaltfrequenzen bringen für das Gesamtsystem Wechselrichter
folgende Vorteile mit sich:
• weniger akustische Emission im hörbaren Frequenzbereich
• geringere Strompulsationen in den Ausgangsströmen
• kleinere passive Elemente und damit
• kompakteres Gesamtsystem
• geringere Gesamtkosten
Um die kurzen Schaltzeiten in einem realen Wechselrichter umsetzen zu können, muss im
Schaltungsdesign besonders auf geringe Streuinduktivitäten in den Kommutierungskreisen
geachtet werden, um gefährliche Überspannungen beim Abschalten der Leistungshalbleiter
zu vermeiden. Des Weiteren sind Streukapazitäten in den Phasen bis zur Filterinduktivität
klein zu halten, damit Überströme insbesondere beim Einschalten der Leistungshalbleiter
unterbunden werden. Im Vergleich zu den Überspannungen ist dieser Effekt jedoch weniger
kritisch, da Überströme eine thermische Belastung des Leistungshalbleiters darstellen und
über die thermischen Zeitkonstanten größtenteils abgefangen werden können.
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Zusätzlich führt das schnelle Schalten zu starken elektromagnetischen Strahlungen und
leitungsgebundenen Störungen, die andere Teile des Wechselrichters wie die Treiber, Mess-
einrichtungen oder Mikrocontroller negativ beeinflussen können. Es gelten folgende Regeln
zur Reduzierung der Streuinduktivität im Schaltungsdesign:
• Kurze Leitungen im Kommutierungskreis
• Leitungen möglichst flächig ausführen
• Hin- und Rückleitungen eng bei einander, vorzugsweise übereinander
Diesen Forderungen stehen die räumliche Ausdehnung der Leistungshalbleiter, die ther-
mischen und elektrischen Anforderungen und die Anbindung der Treiber an die Leis-
tungshalbleiter entgegen, um die Funktion des Wechselrichters zu gewährleisten. Die letz-
ten beiden Forderungen können bei Umrichtern großer Leistung durch einen verplatteten
Aufbau realisiert werden. Dazu werden die positiven und negativen Anschlüsse der Zwi-
schenkreiskondensatoren über zwei übereinander liegende Kupferplatten, die mit einer
dünnen Isolationsfolie voneinander isoliert sind, an das Halbleitermodul angeschlossen.
Die Kupferplatten sind so groß gewählt, dass alle Zwischenkreiskondensatoren darunter
Platz finden. Auf diese Weise sind die Leitungen sehr flächig und gleichzeitig eng bei
einander ausgeführt, so dass die Zuleitungen eher eine kapazitive als induktive Wirkung
haben. Dennoch bleibt eine Streuinduktivität, die wegen der langen Leitungen im Kom-
mutierungskreis so wie den Anschlüssen der Kondensatoren und des Moduls nicht zu
vernachlässigen ist [145].
Bei Wechselrichtern mit geringer Leistung, kann anstelle einer Verplattung eine dop-
pelseitige Leiterplatte bestückt werden, auf der diskrete Bauteile montiert werden. Eine
Leiterplatte sowie diskrete Leistungshalbleiter bieten eine höhere Flexibilität und ermög-
lichen dadurch einen kompakten und damit niederinduktiven Aufbau, da die strikte Auf-
teilung in die Bereiche Zwischenkreiskapazität und Leistungshalbleiter entfällt. Dennoch
ist es zweckmäßig alle Leistungshalbleiter auf einem gemeinsamen Kühlkörper zu mon-
tieren, um eine einfache forcierte Kühlung zu realisieren. Als sehr zweckmäßig hat sich
das Leiterplattendesign in Abbildung 4.26 herausgestellt. Es löst das Problem der drei
Potentiale je Brückenzweig bei einer Leiterplatte mit zwei Kupferflächen und ermöglicht
eine sehr direkte Anbindung der Treiber an die Leistungshalbleiter sowie die Verwendung
von Kommutierungskapazitäten nahe der Leistungshalbleiter.
Im Einzelnen besteht die Kondensatorbank des Zwischenkreises aus einer Reihen- und
Parallelschaltung von Elektrolytkondensatoren, wobei zwei Kondensatoren in Reihe ge-
schaltet sind. Auf diese Weise wird die geforderte Spannungsfestigkeit von 1000 V als auch
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Abb. 4.26: Vorder- und Rückseite der Leistungsleiterplatte: Oberer Teil Vorderseite: Bank
der Zwischenkreiskondensatoren; Mittlerer Bereich Vorderseite: Großes rotes DC–
Polygon, über zahlreiche Vias mit dem rechteckförmigen blauen Polygon auf der
Rückseite unterhalb der Mitte verbunden; Oberer Bereich Rückseite: DC+-Polygon
mit Anschluss an die Zwischenkreiskondensatoren und Leistungshalbleiter; Unten:
Bank der Eingangskondensatoren
der Mittelabgriff des Zwischenkreises zur Erdung der DC-Seite gemäß Kapitel 4.2 bereit-
gestellt. Die Elektrolytkondensatoren haben die Aufgaben, den Hochsetzsteller und den
Wechselrichter zu entkoppeln, Lastsprünge abzufangen und die Zwischenkreisspannung
zu stabilisieren.
Es wird festgelegt, dass die Leistungshalbleiter auf einem Kühlkörper parallel zu der Kon-
densatorbank montiert werden sollen, um bei einer forcierten Kühlung einen ungehinder-
ten Luftstrom zu ermöglichen. Des Weiteren seien die High-Side-Leistungshalbleiter auf
der den Kondensatoren zugewandten und die Low-Side-Bauteile auf der abgewandten Sei-
te platziert. Da der Hochsetzsteller dasselbe negative Zwischenkreispotential hat und des-
sen Eingangskondensatoren auf der anderen Seite der Leiterplatte platziert werden, muss
das negative Zwischenkreispotential die gesamte Leiterplatte abdecken. Um auch einen
flächigen Mittelabgriff zu realisieren, werden die Zwischenkreiskondensatoren so orientiert,
dass der Anschluss mit dem höchsten Potential nach außen gerichtet ist. Auf diese Weise
kann die Fläche des positiven Zwischenkreispotentials auf der anderen Leiterplattenseite
ohne Unterbrechungen von den Kondensatoren bis zu den High-Side-Leistungshalbleitern
ausgeführt werden, so dass Hin- und Rückleiter immer übereinander liegen. Da bei jedem
Brückenzweig neben dem positiven und negativen Zwischenkreispotential auch das Pha-
senpotential auftritt, werden in der Fläche des negativen Potentials Potentialinseln für die
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Phasen eingerichtet. Der Phasenstrom wird direkt von dort mit einem Kabel zum Filter
abgeführt. Um eine flächige Anbindung der Low-Side-Leistungshalbleiter an Udc− zu reali-
sieren und gleichzeitig die geforderten Isolationsabstände zwischen den Potentialen einhal-
ten zu können, dürfen der Phasen- und der Udc−-Anschluss nicht auf der gleichen Seite
der Leiterplatte liegen. Da hinter den High-Side-Leistungshalbleitern, Udc+ nicht mehr
benötigt wird, ist auf dieser Seite Platz für eine negative Potentialfläche. Die Verbindung
zwischen den beiden Seiten der Leiterplatte wird mit Durchkontaktierungen (Vias) rea-
lisiert. Da eine einzelne Durchkontaktierung eine verhältnismäßig hohe Streuinduktivität
hat, wird eine große Anzahl von Durchkontaktierungen eingebracht. Diese Parallelschal-
tung der Streuinduktivitäten bewirkt eine signifikante Reduktion dieses Effekts.
Zwischen den High-Side- und Low-Side-Leistungshalbleitern liegen nun die beiden Zwi-
schenkreispotentiale eng auf einer Seite der Leiterplatte beieinander, so dass Kommu-
tierungskondensatoren sehr nahe an den Leistungshalbleitern platziert werden können.
Wichtig für die Kommutierungskondensatoren ist, dass sie die maximale Zwischenkreis-
spannung aufnehmen können, sehr niederinduktiv sind und ihre Kapazität ausreicht, um
bei einer geringen Spannungsschwankung den Kommutierungsstrom zu tragen. Die Nie-
derinduktivität wird durch die Verwendung von SMD-Bauteilen gewährleistet. Die mini-
male Kommutierungskapazität berechnet sich gemäß:
Ckom =
iˆL
2 ∆U
max (tr, tf ) (4.69)
Wird über der Kapazität eine maximale Spannungsänderung von 1 V zugelassen und
eine typische Fallzeit des IGBTs gemäß Kapitel 3.3 von 70 ns angenommen, dann sollte
die Kommutierungskapazität bei 5 kW Eingangsleistung 280 nF betragen. Daher werden
nahe der schaltenden Leistungshalbleiter drei 100 nF Keramikkondensatoren mit einer
Spannungsfestigkeit von 1000 V platziert.
Prinzipiell wäre es möglich, auch die Treiber auf der Leistungsleiterplatte zu platzieren,
wie es zum Beispiel in [146] realisiert wurde. In dieser Arbeit wurde davon jedoch Ab-
stand genommen, da dadurch die Kommutierungswege zwangsläufig länger würden, weil
zum einen die Treiber zusätzliche Flächen auf der Leiterplatte beanspruchen und zum an-
deren die relativ großen Isolationsabstände zwischen Treiber- und Leistungsleiterbahnen
eingehalten werden müssen.
Hinzu kommt, dass die elektromagnetische Beeinflussung der Treiber nicht genau vorher-
gesagt werden kann und notwendige Optimierungen der Treiber eine Überarbeitung der
gesamten Leiterplatte zur Folge hat. Stattdessen werden die Treiberkarten wenige Millime-
ter über der Leistungplatine angeordnet. Auf diese Weise gibt es keine Kriechstrecken und
die Treiber werden durch die in Kapitel 2.5 beschriebene Kupferfläche gegen elektroma-
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Abb. 4.27: Ersatzschaltbild der Leiterplatte in Anlehnung an eine Verplattung nach [145]
gnetische Einkopplungen geschützt. Der Kontakt der Ansteuer- und Überwachungsleitun-
gen erfolgt über senkrechte Steckkontakte. So kann auch die gleiche Leistungsplatine für
alle zu untersuchenden Leistungshalbleiter verwendet werden, da nur der entsprechende
Treiber ausgetauscht und angeschlossen werden muss.
Die Leiterplatte des Leistungsteils selbst kann wie eine Verplattung in Anlehnung an [145]
als T-Ersatzschaltbild (Abb. 4.27) mit seinen parasitären Größen, wie Kapazität, Leitwert
des Dielektrikums, Induktivität und Widerstand charakterisiert werden.
Die Kapazität der Leiterplatte und der Leitwert des isolierenden Leiterplattenmaterials
lassen sich wie folgt aus der Geometrie der Anordnung bestimmen:
C = 0 r
b l
d
(4.70)
G = ρ
b l
d
(4.71)
Wobei l und b Länge und Breite der Kupferflächen sind und d die Dicke des Dielektrikums,
also der Leiterplatte, beschreibt. Die Verluste, die aufgrund des Leitwertes entstehen,
können bei Leiterplatten vernachlässigt werden, da das faserverstärke Epoxidharz ein sehr
guter Isolator ist. Die Kapazität hingegen beträgt einige Nanofarad. Wird der Widerstand
der Kupferfläche betrachtet, so muss zwischen dem Gleichstromwiderstand Rdc und dem
Wechselstromwiderstand Rac unterschieden werden:
Rdc = ρ
2 l
b dCu
(4.72)
Rac = ρ
4 l
b δ
(4.73)
Der Gleichstromwiderstand der Verplattung liegt je nach Kupferdicke der Leiterplatte
zwischen 0,1 und 2 mΩ und befindet sich damit in der Größenordnung eines einzelnen
Schraubkontaktes (typisch 0, 2 mΩ). Der Wechselstromwiderstand ist abhängig von der
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Bauteil ohne Ckom in nH mit Ckom in nH
Transistor 13 13
Diode 10 10
Leiterbahn 3,2 1,0
Elektrolyt Kondensator 20 -
SMD-Kondensator - 1,0
Summe 46,2 25
Tab. 4.2: Streuinduktivitäten der Komponenten des Kommutierungskreises
Eindringtiefe δ gemäß Gleichung (2.22), die bei großen dCu bereits bei einigen Hundert kHz
nicht mehr vernachlässigt werden kann. Für den Wechselrichter ist der AC-Widerstand
daher besonders im Kommutierungskreis von Bedeutung, da hier Stromänderungen in die-
sem Frequenzbereich typisch sind. Auf den Kommutierungsstrom wirkt damit zusätzlich
ein Wechselstromwiderstand in der Größenordnung von 0, 1 Ω.
Die Streuinduktivität dieser Anordnung lässt sich nach [147, Seite 3-44] über die Geome-
trie bestimmen:
L =
2µ0 µr l
pi
ln
(
1 +
dCu
dCu + b
)
(4.74)
Unter der für Leiterplatten evidenten Annahme, dass dCu  b gilt, kann (4.74) vereinfacht
werden:
L =
2µ0 µr l dCu
pi (dCu + b)
(4.75)
Die Streuinduktivitäten im Kommutierungskreis sind in Tabelle 4.2 mit und ohne Verwen-
dung von Kommutierungskapazitäten aufgeführt. Die Streuinduktivitäten der Leistungs-
halbleiter sind den jeweiligen Datenblättern [67, 93] entnommen. Die Streuinduktivität
der Leiterbahnen wird nach (4.75) berechnet. Die unterschiedlichen Werte der Streuin-
duktivität hinsichtlich der Leiterbahnen kommen dadurch zustande, dass die Leiterbah-
nen unterschiedlich lang und breit für die Anbindung der Elektrolyt und SMD-Keramik-
Kondensatoren sind. Dabei wird die Wegstrecke zu den Kommutierungskondensatoren in
beiden Fällen berücksichtigt. Sind diese nicht bestückt, wird der Weg zu den Elektrolyt-
kondensatoren dazu addiert. Desweiteren wird davon ausgegangen, dass die Elektrolytkon-
densatoren nicht an der Kommutierung beteiligt sind, wenn die Kommutierungskondensa-
toren bestückt sind. Außerdem seien an der Kommutierung die vier nächstgelegenen Elek-
trolytkondensatoren beteiligt, von denen je zwei parallel und in Serie geschaltet sind. Bei
den Kommutierungskondensatoren wird angenommen, dass die drei nächstliegenden an
der Kommutierung beteiligt sind. Insgesamt wird die Kommutierungsinduktivität mit der
Verwendung der Kommutierungskapazitäten nahezu halbiert. Insbesondere ist der Anteil
der Streuinduktivität außerhalb der Leistungshalbleiter vernachlässigbar klein, während
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ohne Kommutierungskondensatoren dieser Anteil in der gleichen Größenordnung liegt,
wie der, der durch die Leistungshalbleiter verursacht wird.
4.8 Vergleich der Topologien
In diesem Abschnitt werden die unterschiedlichen Topologien simulativ und messtechnisch
hinsichtlich ihres Wirkungsgrades verglichen. Zudem wird der Einfluss der wechselrichter-
seitigen Induktivität auf den Gesamtwirkungsgrad untersucht.
4.8.1 Vergleich der Topologien hinsichtlich ihrer Wirkungsgrade
Prinzipiell kann der Wirkungsgrad der Wechselrichter nahezu beliebig gesteigert werden,
indem die einzelnen Bauteile stark überdimensioniert werden und sie dadurch nur im
Teillastbereich bei geringen Sperrschichttemperaturen gefahren werden. Um dennoch eine
Vergleichbarkeit herzustellen, werden die Leistungshalbleiter so ausgelegt, dass sie bei
Volllast ihre maximale Sperrschichttemperatur erreichen. Ein weiterer Diskussionspunkt
ist die Schaltfrequenz: Der Dreistufenwechselrichter benötigt bei gleichen Netzfiltern, nur
die halbe Schaltfrequenz wie der Z-Source- und der Zweistufige Wechselrichter, um die
gleiche Qualität des Ausgangstromes zu erzielen.
Die Wirkungsgrade der Wechselrichter werden simulativ und messtechnisch untersucht,
wobei bei der simulativen Untersuchung nur die Verluste der Leistungshalbleiter betrach-
tet werden und bei der messtechnischen der Gesamtwirkungsgrad der Systeme. Dieses
Vorgehen ist berechtigt, da die Verluste in den induktiven Bauteilen nicht exakt simuliert
werden können und die Verluste der einzelnen Baugruppen des kompakten Gesamtsys-
tems nicht getrennt gemessen werden können, ohne die Performance der Wechselrichter
zu verändern. Die Verlustleistungen der Leistungshalbleiter der Wechselrichter und der
daraus resultierende Wirkungsgrad werden unter den Randbedingungen gemäß Tabelle
4.3 simuliert.
Die Kühlkörper sind so ausgelegt, dass die Sperrschichttemperatur der Leistungshalbleiter
bei Volllast (Pin = 5 kW) 120 ◦C beträgt. Die Eingangsspannung ist auf 650 V festgelegt
und die Zwischenkreisspannung wird auf 800 V über dem Hochsetzsteller beim VSI und
NPC-Wechselrichter geregelt. Beim Z-Source-Wechselrichter liegen ebenfalls 650 V am
Eingang, so dass er im Boost-Betrieb arbeitet. Für die Simulation wird ein Phasenwinkel
von cosϕ = 1 und eine Netzspannung von UN = 230 V angenommen.
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Eingangsspannung Uin 650 V
Zwischenkreisspannung bei VSI und NPC Udc 800 V
Netzspannung von UN 230 V
Leistungsfaktor cos ϕ 1
Schaltfrequenz ZSI, VSI & HSS 20 kHz
Schaltfrequenz NPC 10 kHz
Wechselrichterseitige Induktivität Lc 2 mH
Filter Kapazität Cf 2, 2µF
Netzseitige Induktivität Lg 0, 5 mH
Tab. 4.3: Simulationsparameter
Schaltung Schalter HSS Schalter Wechselrichter Dioden
VSI IGBT 1200 V 8 A IGBT 1200 V 8 A Schottky 1200 V 10 A
ZSI - IGBT 1200 V 25 A Schottky 1200 V 20 A
NPC IGBT IGBT 1200 V 8 A IGBT 600 V 10 A Schottky 1200 V 10 A
Tab. 4.4: Verwendetet Leistungshalbleiter in den unterschiedlichen Topologien und ihre Nenn-
spannungen und Nennströme
Abbildung 4.28 zeigt die Wirkungsgrade der drei Topologien mit Silizium-Schaltern und
Siliziumkarbid-Freilauf- bzw. Clampingdioden über der Eingangsleistung gemäß Tabelle
4.4.
Es ist zu erkennen, dass sich die Verlustleistung aus einem zum Strom linearen und ei-
nem zum Strom quadratischen Anteil zusammensetzt. Dies ist typisch für IGBTs, die we-
gen ihrer Schwellenspannung einen stromunabhängigen Spannungsabfall aufweisen. Dieser
Spannungsabfall ist bei dem 600V IGBT geringer als bei der 1200V Ausführung. Mit zu-
nehmender Eingangsleistung wird der Strom erhöht und neben dem festen Spannungsab-
fall steigt der ohmsche Anteil, der nach (4.33) und (4.34) quadratisch vom Strom abhängt
und der Verlustleistungskurve den leicht parabelförmigen Verlauf gibt. Hinzu kommen
die Schaltverluste, die nach (4.35) und (4.36) mit (4.37) bis (4.39) linear mit dem Strom
ansteigen.
Insgesamt wird deutlich, dass bei gleichem Klemmenverhalten am Ein- und Ausgang
der Wechselrichter unterschiedlich hohe Verlustleistungen durch die Leistungshalbleiter
auftreten. Die höchsten Verluste sind beim Z-Source-Wechselrichter gefolgt vom Zweistu-
fenwechselrichter und dem Dreistufenwechselrichter zu verzeichnen. Die geringen Verluste
des NPC-Wechselrichters sind eine Folge der 600V-IGBTs, die wegen ihrer geringen ma-
ximalen Sperrspannung ein besseres Durchlassverhalten aufweisen und wegen des zusätz-
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Abb. 4.28: Simulierte Verluste der Leistungshalbleiter über der Eingangsleistung und Wirkungs-
grad der Leistungshalbleiter beim Z-Source-Wechselrichter und bei den spannungsge-
speisten Zwei- und Dreistufen-Wechselrichter jeweils mit Hochsetzsteller am Eingang.
Randbedingungen gemäß Tabelle 4.3
lichen Spannungslevels nur mit der halben Schaltfrequenz angesteuert werden. Dabei ist
ein Modulationsverfahren gewählt worden, bei dem nur die äußeren Ventile mit Schalt-
frequenz schalten, während die inneren mit Netzfrequenz getaktet werden. Der Z-Source-
Wechselrichter weist die höchsten Verluste auf, obwohl er mit einem Leistungshalbleiter
weniger als der Zweistufenwechselrichter auskommt. Der Grund ist in den Shoot-Through-
Zuständen zu finden, die zu einer zusätzlichen Schalthandlung eines jeden Ventils pro
Periode führen und damit die effektive Schaltfrequenz verdoppeln. Zusätzlich ist es nö-
tig die Dauer der Nullzustände auszudehnen, um die Shoot-Through-Zustände in die-
ser Zeit unterzubringen. Die verlängerten Nullzustände vergrößern jedoch das Verhältnis
von Zwischenkreisspannung zu Ausgangsspannung, so dass die Zwischenkreisspannung
stärker angehoben werden muss als beim VSI oder NPC-Wechselrichter. Daneben muss
während der Shoot-Through-Zustände der zweifache Zwischenkreisdrosselstrom aufgeteilt
auf alle drei Phasen durch die Leistungshalbleiter fließen. Da der Zwischenkreisdrossel-
strom während der aktiven Zustände nicht nur in die Brückenzweige des Wechselrichters
fließt, sondern auch die Kondensatoren für den nächsten Shoot-Through-Zustand auflädt,
liegt er betragsmäßig deutlich über dem Zwischenkreisstrom, so dass IGBTs mit höhe-
rer Stromtragfähigkeit (vgl. Tabelle 4.4) verwendet werden müssen. Dennoch tragen die
hohen Shoot-Through-Ströme signifikant zu den Durchlassverlusten bei. Da die Schaltver-
luste nach (4.37) bis (4.39) proportional zu Spannung, Strom und Frequenz sind, kommt
es zusätzlich zu höheren Schaltverlusten.
Betrachtet man die Wirkungsgrade der Wechselrichter, so spiegelt sich der oben erwähnte
parabelförmige Verlauf der Verluste im Wirkungsgrad als ein Absinken der Kurve wie-
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der, sobald die Verluste überproportional steigen. Dieser Punkt wird innerhalb des hier
betrachteten Eingangsleistungsbereiches nur beim NPC erreicht, da hier die ohmschen
Verluste stärker ins Gewicht fallen als bei den Wechselrichtern mit 1200 V-IGBTs. Im
unteren Leistungsbereich führt die Schleusenspannung der IGBTs zu einem signifikanten
Einbruch des Wirkungsgrades.
Abbildung 4.29 zeigt die nach der Methode der Messung von Eingangs- und Ausgangs-
leistung gemäß 4.6 erzielten Wirkungsgrade des Z-Source-Wechselrichters und der beiden
spannungsgespeisten Zwei- und Dreistufen-Wechselrichter. Auf diese Weise werden alle
Verluste, die im Leistungsteil entstehen, erfasst. Qualitativ wird hierbei das gleiche Er-
gebnis wie in der Simulation erzielt, der NPC weist wieder den höchsten Wirkungsgrad
auf, gefolgt vom spannungsgespeisten Wechselrichter. Der Wirkungsgrad des Z-Source
liegt sehr deutlich darunter.
Quantitativ sind jedoch einige Unterschiede festzustellen: Der Wirkungsgrad des span-
nungsgespeisten Wechselrichters sinkt im Teillastbereich deutlich stärker ab, als in der
Simulation, da im Experiment zusätzliche Verluste auf Grund von Symmetrierungswider-
ständen für die Kondensatoren anfallen, die nur von der auf konstant 800V geregelten
Zwischenkreisspannung abhängen, nicht jedoch von der Eingangsleistung.
Die Kurve des Wirkungsgrades beim Z-Source-Wechselrichter entspricht nicht dem simu-
lierten Verlauf. Die Ursache ist in erster Linie in den passiven Elementen des Zwischenkrei-
ses zu finden, in denen insbesondere bei größeren Leistungen hohe Verluste auftreten und
damit der Wirkungsgrad über den gesamten Eingangsleistungsbereich reduziert ist. Für
den Z-Source-Wechselrichter können daher die Verluste in den passiven Bauteilen nicht
vernachlässigt werden, da sie bis zu 30 % der Verluste ausmachen. An dieser Stelle muss je-
doch darauf hingewiesen werden, dass die Zwischenkreisdrossel auf einem Schnittbandkern
gewickelt ist, der für den hier auftretenden Stromverlauf nachteilig ist. Die Verwendung
eines besser geeigneten Ferritkernes würde jedoch zu Kosten für die Gleichstromdrossel in
Größenordnungen des gesamten Wechselrichters führen. Da der Z-Source Wechselrichter
auf Grund seines schlechten Wirkungsgrades für Anwendungen im Bereich der Photovol-
taik ungeeignet ist, wurde in dieser Arbeit von weitergehenden Optimierungen abgesehen
und auf Untersuchungen in [148] verwiesen.
Bei den beiden spannungsgespeisten Topologien kann festgestellt werden, dass der ge-
messene Wirkungsgrad beim NPC 0, 7 und bei VSI 1, 7 Prozentpunkte unter den simu-
lierten Ergebnissen liegt. Begründet werden kann dies mit der halben Schaltfrequenz des
Drei-Stufen-Wechselrichters, die gemäß (2.28) bis (2.33) und (2.11) zu deutlich geringeren
Verlusten in den Induktivitäten und Kapazitäten des LCL-Filters führen. Hinzu kommt,
dass nur die halbe Zwischenkreisspannung gegen die wechselrichterseitige Induktivität ge-
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Abb. 4.29: Gemessener Wirkungsgrad des Z-Source-Wechselrichters und der spannungsgespeisten
Zwei- und Dreistufen-Wechselrichter jeweils mit Hochsetzsteller am Eingang über der
Eingangsleistung. Randbedingungen gemäß Tabelle 4.3
schaltet wird und damit die Fläche der Hysteresekurve ebenfalls verkleinert wird. Der
leichte Abfall des Wirkungsgrades bei hohen Leistungen beim VSI kann mit den seriellen
ohmschen Verlusten der Schaltung und insbesondere in den Wicklungen des Netzfilters
begründet werden.
Abschließend wird festgestellt, dass die NPC-Topologie hinsichtlich ihres Wirkungsgrades
uneingeschränkt für Photovoltaik Anwendungen geeignet ist. Der Zweistufenwechselrich-
ter mit Silizium-Leistungshalbleitern ist nur bedingt geeignet. Es bietet sich jedoch an, ihn
wegen seiner geringen Zahl an Leistungshalbleitern und des zu SiC-Leistungshalbleitern
passenden Sperrspannungsniveau hinsichtlich einer Performancesteigerung unter Verwen-
dung von modernen Siliziumkarbid-Schaltern zu untersuchen. Siliziumkarbid-Leistungs-
halbleiter sind für die NPC-Topologie nicht sinnvoll, da sie erst oberhalb von 800V Vorteile
bieten, da dann keine Silizium-MOSFETs mehr eingesetzt werden können (vgl. Kapitel
3.7). Wegen der hohen Preise pro Bauteil sollten ohnehin nur die schnell schaltenden äuße-
ren Ventile als SiC-Leistungshalbleiter ausgeführt werden, während für die inneren günsti-
ge Leistungshalbleiter mit geringen Durchlassverlusten ausreichend sind. Die dynamischen
Eigenschaften spielen hier eine untergeordnete Rolle, da die inneren Leistungshalbleiter
mit 50Hz geschaltet werden.
Aus diesen Gründen wird der Zweistufenwechselrichter mit SiC-EMJFETs genauer un-
tersucht. Der NPC-Wechselrichter wird als Referenz weiterhin betrachtet. Die Simulation
der Verluste in Abbildung 4.30 zeigt, dass die Verlustleistung des VSI deutlich verringert
werden kann. Die Ursache dafür ist vorrangig das deutlich bessere dynamische Verhalten
der SiC-JFETs, das zu geringeren Schaltverlusten führt, die damit in der gleichen Größen-
ordnung wie beim 600V IGBT liegen. Gleichzeitig sind die Durchlassverluste im Volllast-
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Abb. 4.30: Simulierte Verluste der Leistungshalbleiter über der Eingangsleistung und Wirkungs-
grad der Leistungshalbleiter beim Dreistufenwechselrichter mit Si-LHL und beim
spannungsgespeisten Zweistufen-Wechselrichter sowohl mit Si- und SiC-LHL jeweils
mit Hochsetzsteller am Eingang. Randbedingungen gemäß Tabelle 4.3
bereich nahezu identisch zum IGBT und wegen der nicht vorhandenen Schwellenspannung
im Teillastbereich sogar geringer. Dennoch ist zu beobachten, dass mit den SiC-JFETs die
Verluste bei sehr kleinen Eingangsleistungen nicht gegen Null gehen. Grund dafür sind die
Ansteuerverluste, die durch den kleinen Gatestrom im eingeschalteten Zustand entstehen.
Dies ist auch der Grund dafür, dass sich die Verluste des VSI mit SiC-Leistungshalbleitern
im unteren Teillastbereich dem NPC annähern.
Das Verlustverhalten des SiC-VSI wirkt sich auf den Wirkungsgrad als eine signifikante
Steigerung um 2% im Volllastbereich gegenüber dem Si-VSI aus. Insgesamt können mit
den EMJFETs über weite Leistungsbereiche die höchsten Wirkungsgrade erzielt werden.
Die gemessenen Wirkungsgrade dieser drei Topologien sind in Abbildung 4.31 abgebil-
det. Die Messungen bestätigen die Simulationsergebnisse hinsichtlich der Wirkungsgrad-
steigerung durch die Verwendung von SiC-Leistungshalbleitern. Im Vergleich zur NPC-
Topologie ist jedoch ein sehr ähnlicher Verlauf des Wirkungsgrades festzustellen. Die aus
der Simulation erwarteten höheren Wirkungsgrade bei hohen Leistungen können nicht
realisiert werden, da in diesem Bereich die höheren Verluste in der wechselrichterseitigen
Filterinduktivität die geringen Verluste der Leistungshalbleiter dominieren. Die höheren
Drosselverluste kommen durch den doppelten Spannungshub und den damit verbunden
höheren Hystereseverlusten zustande. Die Ansteuerverluste sind erst bei sehr geringen
Leistungen zu beobachten.
Diese Ergebnisse zeigen, das durch die Verwendung von SiC-Leistungshalbleitern die glei-
che Performance von Solarwechselrichtern bei gleichem Aufwand an passiven Elementen
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Abb. 4.31: Gemessener Wirkungsgrad des VSI mit Si- und SiC-Leistungshalbleitern und des
NPC mit Si-Leistungshalbleitern jeweils mit Hochsetzsteller am Eingang über der
Eingangsleistung. Randbedingungen gemäß Tabelle 4.3
erzielt werden kann wie mit einer Drei-Stufen-Topologie. Die Vorteile sind in einer weni-
ger komplexen Schaltung und damit einfacherer Ansteuerung zu finden. Durch die halbe
Anzahl an Leistungshalbleitern wird auch die Ausfallwahrscheinlichkeit dieser und deren
Treiber reduziert. Außerdem kann der Leistungsteil auf diese Weise deutlich kompakter
ausgeführt werden. Dem gegenüber steht auf Grund der höheren Schaltfrequenz und ins-
besondere der steileren Schaltflanken eine höhere Aussendung von leitungsgebundenen
Störungen und elektromagnetischer Strahlung, die ein optimiertes Design des Leistungs-
teils gemäß Kapitel 4.7 erfordert. Die höhere Schaltfrequenz verlangt außerdem mehr
Rechenleistung im Mikrocontroller.
4.8.2 Einfluss der wechselrichterseitigen Induktivität auf den
Wirkungsgrad
Um den Einfluss der wechselrichterseitigen Induktivitäten auf den Wirkungsgrad des Um-
richters erklären zu können, werden zunächst die Verlustmechanismen untersucht.
Die Kupferverluste sind abhängig vom Quadrat des Effektivwerts des Stromes und vom
ohmschen Widerstand des Kupfers und damit von der Länge der Wicklung. Zusätzliche
Verluste auf Grund von Stromverdrängung müssen nach Gleichungen (2.23) und (2.26)
berücksichtigt werden.
Für die Kernverluste sind die Eigenschaften des Kernmaterials und die Schaltwelligkeit
verantwortlich, während der 50Hz-Anteil des Stromes vernachlässigt werden kann.
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Die Durchlassverluste der Leistungshalbleiter sind bei FET Leistungshalbleitern wie die
Kupferverluste proportional zum Quadrat des Effektivwertes des Stromes. Dem gegenüber
stehen bipolare Bauteile, deren Durchlassverluste teilweise proportional zum Mittelwert
des Stromes sind.
Die Schaltverluste können in etwa als proportional zum Effektivwert des Stromes ange-
nommen werden. Da die Rückstromspitze der SiC-Schottky Diode sehr schwach ausge-
prägt ist, sind beim Si-IGBT die Einschaltverluste signifikant kleiner als die Ausschalt-
verluste. Dies hat zur Folge, dass eine große Welligkeit zu größeren Schaltverlusten führt
als eine kleine. Bei dem verwendeten EM-JFET sind die Ein- und Ausschaltverluste in
etwa gleich groß, so dass hier die Welligkeit keinen Einfluss auf die Schaltverluste hat.
Der größte Anteil der Verluste eines Wechselrichters tritt in den Leistungshalbleitern auf,
jedoch kann durch die Wahl des netzseitigen Filters der Gesamtwirkungsgrad maßgeblich
beeinflusst werden. Wird wie im folgenden ein LCL Filter betrachtet, so handelt es sich
um einen Tiefpass 3. Ordnung, bei dem die hochfrequenten Anteile des Stromes zunächst
durch die wechselrichterseitige Induktivität gedämpft werden und der verbleibende Anteil
über den Kondensator, der für hochfrequente Ströme wie ein Kurzschluss wirkt, abfließt.
Die netzseitige Induktivität kann klein gewählt werden und hat die Aufgabe, den Ein-
fluss der meist unbekannten Induktivität des Netzes auf die Regelung klein zu halten.
Die Amplitude der Stromwelligkeit wird durch die Größe der netzseitigen Induktivität
beeinflusst.
Im Folgenden sollen die Verlustmechanismen, die im Zusammenhang mit der Größe der
Induktivität stehen, erläutert werden, sowie der Einfluss des Kernmaterials und der Leis-
tungshalbleiter untersucht werden. Alle Untersuchungen erfolgen experimentell bei einer
konstanten Eingangsleistung von 2,15 kW.
Zunächst wird die Schaltfrequenz konstant bei 21,43 kHz gehalten und der Wirkungs-
grad in Abhängigkeit der Induktivität gemessen und in Abbildung 4.32 aufgetragen. Da-
bei werden Induktivitäten mit fünf Abgriffen verwendet. Es ist zu erkennen, dass der
Einfluss des Kernmaterials signifikant größer ist als die Verwendung von SiC- oder Si-
Leistungshalbleitern. So kann unter Verwendung einer kleinen Induktivität (z.B. 2mH)
der Wirkungsgrad bei Verwendung eines Pulverkerns anstelle eines Schnittbandkerns
um 1,6 Prozentpunkte (pp.) bei Si-Leistungshalbleitern und sogar um 2,3 pp. bei SiC-
Leistungshalbleitern gesteigert werden. Bei einer großen Induktivität ist die Steigerung
des Wirkungsgrades in Abhängigkeit vom Kernmaterial deutlich geringer (0,6 pp. und
0,4 pp.). Den größten Einfluss auf dieses Verhalten haben die Kernverluste, die mit stei-
gender Induktivität geringer ausfallen, da die Stromwelligkeit abnimmt und damit auch
die umschlossene Fläche der BH-Kurve, die proportional zu den Ummagnetisierungsver-
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lusten ist. Hinzu kommt, dass auch die Wirbelströme im Spulenkern abhängig von der
Stromwelligkeit sind und damit ebenfalls mit steigender Induktivität abnehmen. Die Um-
magnetisierungsverluste bewegen sich bei den beiden verwendeten Kernmaterialien in der
gleichen Größenordnung, wohingegen im Pulverkern nahezu keine Wirbelströme entste-
hen, während sie im Schnittbandkern stark ausgeprägt sind. Da die Wirbelströme propor-
tional zur Stromwelligkeit sind, tritt dieser Effekt besonders bei kleinen Induktivitäten
und, wie später gezeigt wird, bei hohen Schaltfrequenzen auf.
Mit zunehmender Induktivität steigt jedoch auch die Anzahl der Wicklungen, so dass
sich die Kupferverluste erhöhen. Dieser Verlustmechanismus ist jedoch deutlich geringer
als die Verlustmechanismen im Kernmaterial, zumal die Kupferverluste nur mit der Wurzel
der Induktivität ansteigen. Dennoch lässt sich bei Verwendung des relativ verlustarmen
Pulverkernes ab einer Induktivität von etwa 3,5 mH erkennen, dass die Kupferverlus-
te gegenüber den Kernverlusten überwiegen und der Wirkungsgrad wieder sinkt. Damit
kann für eine definierte Schaltfrequenz ein verlustminimales Optimum für die Induktivität
bestimmt werden. Für den Schnittbandkern wird dieses Optimum bei der hier verwen-
deten Schaltfrequenz jedoch erst jenseits von realistischen Baugrößen für Induktivitäten
erreicht.
Die Größe der Induktivität beeinflusst indirekt auch die Verluste, die in den Leistungs-
halbleitern auftreten, da die Welligkeit den Effektivwert des Stromes beeinflusst. So verrin-
gert sich der gemessene Effektivwert des Stromes bei einer Verdoppelung der Induktivität
von 2 auf 4mH um nahezu 12%. Da die Durchlassverluste bei unipolaren Bauteilen wie
dem SiC-JFET proportional zum Quadrat des Effektivwertes des Stromes ansteigen, kann
aus Abbildung 4.32 abgelesen werden, dass der Wirkungsgrad beim SiC-Wechselrichter
schneller mit der Induktivität ansteigt als beim Si-Wechselrichter. Bei den verwendeten
bipolaren IGBTs ist der ohmsche Anteil an den Durchlassverlusten sehr klein, da der
größte Anteil durch die Schleusenspannung und dem Mittelwert des Stromes verursacht
werden. Der Mittelwert wird jedoch durch die Stromwelligkeit nicht beeinflusst.
Es ist anzunehmen, dass dieser Effekt noch stärker ausfällt, als in der Abbildung zu erken-
nen ist, da der Effektivwert ebenfalls Einfluss auf die Schaltverluste haben kann. Dies ist
immer dann der Fall, wenn sich die Einschaltverluste von den Ausschaltverlusten deutlich
unterscheiden. Für die SiC-JFETs ist dies nicht der Fall, jedoch aber für die IGBTs, die
von Infineon so ausgelegt wurden, dass bei Verwendung der integrierten Diode die Ein-
schaltverluste in der gleichen Größenordnung wie die Ausschaltverluste liegen. Durch die
Verwendung der SiC-Freilaufdiode ist dies jedoch nicht mehr gegeben, da die Einschalt-
verluste durch die Rückstromspitze nahezu entfallen und damit die Ausschaltverluste den
weitaus größeren Anteil an den Schaltverlusten ausmachen. Eine große Welligkeit des
Stromes hat nun zur Folge, dass der IGBT bei einem kleinen Momentanstrom eingeschal-
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tet wird, der während der Leitphase linear ansteigt und schließlich ein deutlich größerer
Strom abgeschaltet werden muss. Da beim Abschalten die größeren Verluste entstehen,
steigen die Schaltverluste mit der Stromwelligkeit an.
Neben der Induktivität kann die eben ausführlich diskutierte Welligkeit des Stromes
auch über die Schaltfrequenz beeinflusst werden. Eine höhere Schaltfrequenz führt da-
bei zu einer geringeren Stromwelligkeit. In Abbildung 4.33 ist der Wirkungsgrad über
der Schaltfrequenz dargestellt. Die wechselrichterseitige Induktivität wird konstant auf
3mH gehalten. Wird auf diese Weise die Welligkeit reduziert, ist zu beachten, dass die
Schaltverluste schnell ansteigen. Nach (2.29) und (2.30) kann ein tendenzielles Verhalten
der Kernverluste abgeschätzt werden. Während die Wirbelstromverluste in etwa konstant
bleiben, da die Frequenz und das B-Feld (∝Welligkeit) jeweils quadratisch eingehen, ist
zu erwarten, dass die Hystereseverluste mit steigender Frequenz abnehmen, da für die
Frequenz ein linearer Zusammenhang besteht und die Welligkeit über das B-Feld mit der
1,5-ten bis zweiten Potenz in den Gleichungen berücksichtigt wird.
Dies hat zur Folge, dass der Wirkungsgrad in allen Wechselrichter-Spulenkombinationen
zunächst ansteigt und anschließend abfällt. Bei dem SiC-Wechselrichter wird der beste
Wirkungsgrad bei einer höheren Schaltfrequenz erreicht, da hier die Schaltverluste signifi-
kant geringer sind. Für noch größere Schaltfrequenzen dominieren aber die Schaltverluste
mehr und mehr alle anderen Verlusteffekte, so dass der Wirkungsgrad nahezu proportio-
nal zur Frequenz abnimmt. Deshalb fällt die Wirkungsgradkurve des Si-Wechselrichters
steiler als beim SiC-Umrichter.
Die Steigerung des Wirkungsgrades durch Verwendung von SiC-Komponenten beträgt
unter Verwendung des Pulverkerns 1% und beim Schnittbandkern nur 0,5%.
Die parasitäre Kapazität der Induktivitäten führt in erster Linie zu einer Erhöhung der
Einschaltverluste und einer Absenkung der Ausschaltverluste, da diese Kapazität im Mo-
ment des Einschaltens wie ein Kurzschluss wirkt und sich der resultierende Strom auf den
Einschaltstrom addiert. Beim Abschalten sinkt der Strom durch den Leistungshalbleiter
während des Anstiegs der Spannung ab, da gleichzeitig die Spannung über der Drossel
und damit auch über der parasitären Kapazität fällt, so dass der Drosselstrom aus eben
dieser Kapazität bereitgestellt wird und nicht durch den Leistungshalbleiter fließt. Dieser
Effekt ist unabhängig von der Stromwelligkeit, da zum Laden und Entladen der gleiche
Strom benötigt wird. Jedoch wird der Effektivwert des Stromes dadurch erhöht, während
der Mittelwert unbeeinflusst bleibt.
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Abb. 4.32: Gemessene Wirkungsgrade des Si- und SiC-Wechselrichters mit Pulver- und geblech-
ten Eisenkernspulen über der wechselrichterseitigen Induktivität bei 21,43 kHz und
einer Eingangsleistung von 2,15 kW, weitere Randbedingungen gemäß Tabelle 4.3
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Abb. 4.33: Gemessene Wirkungsgrade des Si- und SiC-Wechselrichters mit Pulver- und geblech-
ten Eisenkernspulen über der Schaltfrequenz fsw bei Linv = 3 mH und einer Ein-
gangsleistung von 2,15 kW, weitere Randbedingungen gemäß Tabelle 4.3
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4.9 Zusammenfassung und Fazit
4.9.1 Zusammenfassung
In diesem Kapitel wurde ein Demonstrator für einen wirkungsgradoptimierten PV-Wech-
selrichter mit Siliziumkarbid-Leistungshalbleitern entwickelt und mit einem Wechselrich-
ter, der nach dem aktuellen Stand der Technik aufgebaut wurde, verglichen. Dafür wur-
den zunächst die Randbedingung des Systems so festgelegt, dass sie einen typischen An-
wendungsfall widerspiegeln. Ausserdem wurde auf die Problematik der Leckströme, die
bei transformatorlosen Wechselrichtern auftritt, eingegangen und Lösungen für ein- und
dreiphasige Anwendungen vorgestellt. Als mögliche Wechselrichtertopologien wurden die
einphasigen Schaltungen H5 und HERIC im Dreiphasensystem sowie die dreiphasigen
Topologien Z-Source und spannungsgespeister zwei- und dreistufiger Wechselrichter hin-
sichtlich ihrer Eignung für PV-Anlagen mit SiC-Leistungshalbleiter untersucht. Im Labor
wurden ausschließlich die dreiphasigen Wechselrichter aufgebaut, da nur diese für die
genannten Randbedingungen geeignet erschienen. Die dreistufige Neutral Point Clamped
Topologie erwies sich wegen der geringen geforderten Sperrspannung der Leistungshalblei-
ter als nicht interessant für SiC-Leistungshalbleiter, wurde jedoch wegen ihrer uneinge-
schränken Eignung für PV-Wechselrichter als Referenzschaltung weiter verfolgt. Der Z-
Source-Wechselrichter eignet sich gut für SiC-Leistungshalbleiter, wies jedoch einen sehr
viel geringeren Wirkungsgrad als der zweistufige Wechselrichter auf, so dass dieser für die
weiteren Untersuchungen mit SiC-Komponenten ausgewählt wurde. Neben der simulati-
ven und messtechnische Bestimmung der Verluste wurden für die genannten Schaltungen
Formeln zur analytischen Berechnung der Verluste in jedem einzelnen Leistungshalblei-
ter hergeleitet. Einen weiteren Schwerpunkt dieses Kapitel stellte die Entwicklung eines
für SiC-Leistungshalbleiter geeigneten Schaltungslayouts dar, dass die Einflüsse der viel
schnelleren Strom- und Spannungsänderungen auf parasitäre Elemente berücksichtigte.
Hier konnten einige allgemeingültige Regeln aufgestellt und ein innovatives Leiterplatten-
design entworfen werden. Abschließend wurden die verschiedenen Topologien simulativ
und messtechnisch miteinander verglichen, wobei auch der Einfluss der wechselrichtersei-
tigen Induktivitäten berücksichtigt wurden.
4.9.2 Fazit
Transformatorlose Wechselrichter eignen sich besonders um sehr hohe Wirkungsgrade zu
erzielen. Die damit verbundenen hohen Leckströme an den Solarmodulen können mit
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einphasigen Topologien ausreichend minimiert werden, während bei dreiphasigen Schal-
tungen der Mittelpunkt des Zwischenkreises geerdet werden muss. Das Zusammenschalten
von drei einphasigen Wechselrichtern zur dreiphasigen Netzeinspeisung, kann wegen der
hohen Komplexität der Schaltung als nicht wirtschaftlich betrachtet werden.
Bei den dreiphasigen Topologien konnte gezeigt werden, dass der Z-Source-Wechselrichter
wegen seines geringen Wirkungsgrad ungeeignet für Photovoltaiksystem ist. Der Neutral
Point Clamped Wechselrichter weist durch die Verwendung von Bauteilen mit einer ge-
ringeren Sperrspannung und der Möglichkeit ihn wegen seines dritten Spannungslevels
mit halber Schaltfrequenz zu betreiben einen sehr hohen Wirkungsgrad auf, der deut-
lich über dem Wirkungsgrad eines zweistufigen spannungsgespeisten Wechselrichters mit
Si-Leistungshalbleitern und gleichem Netzfilter liegt. Es konnte jedoch sowohl simulativ
als auch messtechnisch gezeigt werden, dass mit dem Zwei-Stufen-Wechselrichter unter
Verwendung von Siliziumkarbid-Leistungshalbleitern ähnliche und im Teillastbereich so-
gar noch bessere Wirkungsgrade erzielt werden können. Grund dafür sind die in Kapitel
2.2 erarbeiteten elektrischen Eigenschaften dieser Leistungshalbleiter. Neben dem hohen
Wirkungsgrad benötigt diese Schaltung die minimale Anzahl an Leistungshalbleitern für
einen Dreiphasenwechselrichter. Damit kann eine höhere Zuverlässigkeit erzielt werden, da
die Anzahl an Komponenten sowohl im Leistungsteil als auch in der Ansteuerung deut-
lich geringer ist. Daneben gestaltet sich auch die Ansteuerung der Leistungshalbleiter
einfacher, so dass potentiell Rechenleistung im Mikrocontroller eingespart werden kann.
Auf Systemebene eignen sich die SiC-Bauteile, die Leistungsdichte des Wechselrichters
zu steigern. Denn die Chips selbst sind deutlich leistungsstärker als vergleichbare Si-
Komponenten, so dass weniger Chipfläche aber auch weniger Treiberschaltungen notwen-
dig sind. Da diese Komponenten nur einen geringen Teil des Wechselrichter ausmachen,
ist ihr mechanischer Einfluss auf die Leistungsdichte allerdings gering. Jedoch kann die
Schaltfrequenz mit SiC-Leistungshalbleiter gesteigert werden. Dies ermöglicht signifikante
Einsparungen im Bereich der passiven Komponenten, die nicht nur einen großen Teil des
Volumen eines Wechselrichters einnehmen sondern auch das Gewicht des Umrichters stark
beeinflussen.
Neben der zur Zeit noch höheren Kosten für die SiC-Leistungshalbleiter, die aber eventu-
ell auf Systemebene eingespart werden könnten, ist als ein weiterer Nachteil die Notwen-
digkeit eines sehr optimierten Schaltungslayout zu nennen, um den Einfluss der parasitär-
en Elemente auf einem akzeptablen Niveau zu halten. Die in diesem Kapitel vorgestellte
Leiterplattengestaltung zeigt, wie diese Ziel bei der Verwendung von diskreten Bauteilen
erreicht werden kann.
Je schneller die Leistungshalbleiter schalten und je größer die Schaltfrequenz gewählt
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wird, desto wichtiger wird auch die richtige Wahl von passiven Komponenten und hier
insbesondere die wechselrichterseitigen Filterinduktivitäten. Wie im letzten Teil diese Ka-
pitels gezeigt wurde, können sie die Gesamtperformance des Wechselrichter erheblich in
die eine oder andere Richtung beeinflussen.
5 Zusammenfassung, Fazit und
Ausblick
5.1 Zusammenfassung
Die Zielsetzung dieser Arbeit bestand darin, einen wirkungsgradoptimierten Wechselrich-
ter für Photovoltaikanlagen zu entwerfen, wobei als Leistungshalbleiter moderne Silizi-
umkarbid-Bauteile zum Einsatz kommen sollten. Aus dieser Zielsetzung wurden zwei
Schwerpunkte abgeleitet: Zum einen die Untersuchung der nur als Labormuster vorlie-
genden Leistungshalbleiter und zum anderen die Integration dieser neuen Technologie in
den Wechselrichter durch neue Ansätze im Umrichterdesign.
In Kapitel 2 wurden die Grundlagen zu allen später behandelten Themen gelegt. Nach ei-
ner Einführung in netzgebundene Photovoltaikanlagen wurde auf die wichtigsten Aspekte
der Halbleiterphysik eingegangen, die für ein gutes Verständnis der modernen Leistungs-
halbleiter notwendig erschienen. Darauf aufbauend wurde der Photovoltaikgenerator be-
schrieben und ein Überblick über die aktuell verfügbaren passiven Bauteile gegeben. Dieses
Kapitel endete mit einer Beschreibung der Anforderungen an die Treiber, die für alle un-
tersuchten Leistungshalbleiter Gültigkeit hatten, und der Methodik zur Charakterisierung
eben dieser Leistungshalbleiter.
Kapitel 3 beschrieb die Ergebnisse der messtechnischen Untersuchung der modernen
Siliziumkarbid-Leistungshalbleiter und endete mit einem Vergleich dieser Bauteile mit
einem aktuellen Silizium-IGBT.
Insbesondere wurde das Funktionsprinzip der im Zeitraum 2007 bis 2009 verfügbaren SiC-
Leistungshalbleiter, Bipolartransistor, DM-JFET und EM-JFET beschrieben und auf die
besonderen Anforderungen der Ansteuerung eingegangen. Eine wichtige Erkenntnis ist,
dass sich die Ansteuerung der modernen Leistungshalbleiter stark von den herkömm-
lichen Silizium-IGBTs und MOSFETs unterscheidet. So benötigt der Bipolartransistor
einen nicht zu vernachlässigenden Strom um eingeschaltet zu bleiben, während die JFETs
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nur mit einer negativen Spannung sicher im ausgeschalteten Zustand gehalten werden kön-
nen. Der EM-JFET wird bereits bei einigen wenigen Volt leitend, während der DM-JFET
sogar schon bei einer Gatespannung von 0V den Nennlaststrom führen kann. Außerdem
war das Schaltungsdesign der Treiber so zu entwerfen, dass sie unempfindlich gegen elek-
tromagnetische Einkopplung sind und nicht unbeabsichtigt durch die sehr viel steileren
Schaltflanken ein- oder ausgeschaltet werden.
Die elektrische Charakterisierung wurde in das statische und dynamische Verhalten auf-
geteilt.
Beim statischen Verhalten wurden insbesondere die Durchlasseigenschaften sowie die An-
steuerverluste untersucht. Die I-U-Kennlinie des IGBT wurde zunächst durch die typische
Sättigungsspannung gekennzeichnet und hatte anschließend einen ohmschen Verlauf. Die
Durchlassverluste stiegen leicht mit der Temperatur an. Der Bipolartransistor zeigte ge-
nauso wie die beiden JFETs eine rein ohmsche I-U-Charakteristik. Jedoch war bei den SiC-
Komponenten der Einfluss der Temperatur auf die Durchlassverluste deutlich ausgepräg-
ter als beim IGBT. Generell waren die Durchlassverluste der SiC-Komponenten im Teil-
lastbetrieb geringer als beim IGBT. Im Volllastbereich wiesen die SiC-Leistungshalbleiter
auf Grund der unterschiedlichen Kennlinien die höheren Durchlassverluste auf. Dieser Ver-
gleich war jedoch durchaus problematisch, da der Referenz-IGBT eine sehr viel größere
Chipfläche besaß. Beim Bipolartransistor fielen neben den Durchlassverlusten des Last-
stroms nicht zu vernachlässigende Verluste durch den Basisstrom an. Auch der EM-JFET
benötigte im Leitzustand einen Gatestrom, der jedoch deutlich geringer als der Basisstrom
des BJTs war.
Bei der dynamischen Betrachtung wurde das Ein- und Ausschaltverhalten untersucht.
Dabei spielten neben den wichtigen Schaltenergien auch die Schaltzeiten und die Strom-
und Spannungsverläufe eine Rolle. Das Einschaltverhalten des IGBTs mit einer SiC-
Freilaufdiode entsprach hinsichtlich Schaltzeiten, Verlusten und Zeitverläufen weitestge-
hend den Ergebnissen, die mit SiC-Leistungshalbleitern erzielt wurden. Der Ausschalt-
vorgang dauerte bei dem IGBT jedoch mehr als doppelt so lange wie beim BJT und
DM-JFET. Im Vergleich zum EM-JFET, der mit weniger als 10 ns schaltet, wurde sogar
die 20-fache Zeit gemessen. Gleichzeitig konnte beobachtet werden, dass die Schaltver-
zögerungszeiten ebenfalls nur einige Nanosekunden dauerten und damit die notwendige
Totzeit in Wechselrichteranwendungen stark reduziert werden konnte. Folglich konnte eine
deutliche Verbesserung der Qualität der Ausgangströme erreicht werden.
Im Einzelnen wies der EM-JFET die geringsten Schaltverluste auf. Der DM-JFET und
der BJT hatten ähnliche Schaltverluste, die allerdings doppelt so hoch waren wie beim
EM-JFET. Eine weitere Verdopplung der Schaltenergie war beim IGBT zu beobachten.
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Insgesamt wiesen die SiC-Leistungshalbleiter signifikant bessere dynamische Eigenschaf-
ten auf, als der Referenz-Si-IGBT in der gleichen Strom- und Spannungsklasse. So konnte
zum Beispiel bei gleichen Schaltverlusten die Schaltfrequenz beim EM-JFET im Vergleich
zum IGBT verfünffacht werden.
Die maximale Sperrschichttemperatur der JFETs wurde mit 175◦C und des BJT mit
250◦C angeben. Jedoch ließ die elektrische Performance oberhalb von 150◦C stark nach.
In Kapitel 4 wechselte der Schwerpunkt der Untersuchungen von der Komponentenebene
zur Schaltungs- und Systemebene. An Hand eines dreiphasigen Photovoltaikwechselrich-
ters wurde untersucht, in wieweit moderne SiC-Leistungshalbleiter Vorteile in der Anwen-
dung bringen könnten.
Nach den Festlegungen der Randbedingungen, die ein typisches PV-System widerspie-
gelten, wurde die Entstehung und die damit verbundene Problematik der Leckströme
in transformatorlosen PV-Systemen erläutert. Da in der Vergangenheit für dreiphasige
Anwendungen häufig drei einphasige Wechselrichter verwendet wurden, wurden die wich-
tigsten Topologien H5 und HERIC genauer untersucht und mit dem spannungsgespeisten
Wechselrichter verglichen. Es stellte sich schnell heraus, dass mit einphasigen Topologien
für diese Anwendung keine überzeugenden Ergebnisse erzielt werden konnten.
Daher wurde im Weiteren der Fokus auf den spannungsgespeisten Wechselrichter, den
Neutral-Point-Clamped Wechselrichter und den Z-Source-Wechselrichter gelegt, deren
Funktionsweisen in der jeweiligen dreiphasigen Variante untersucht und erläutert wur-
den. Nach einem Exkurs in die Regelung der Wechselrichter, die wegen der Leckstrom-
problematik einige Besonderheiten aufwies, wurden für alle Topologien die Verluste der
Leistungshalbleiter analytisch bestimmt.
Für den zweistufigen Wechselrichter wurde ein Leiterplattenlayout entwickelt, dass den
sehr schnellen Schaltflanken von Siliziumkarbid-Leistungshalbleitern Rechnung trägt. Es
konnte ein Layout erreicht werden, bei dem nahezu der gesamte Kommutierungspfad ei-
nes jeden Schalters flächig und insbesondere Hin- und Rückleiter übereinander auf der
beidseitig bedruckten Leiterplatte lagen. Zudem erlaubte das Design die extrem niederin-
duktive Integration von Kommutierungskapazitäten, die zu einer weiteren Halbierung der
Streuinduktivität im Kommutierungspfad führten.
Auf Basis dieser Erkenntnisse wurden die drei Topologien simulativ und messtechnisch
hinsichtlich ihrer Verluste bzw. Wirkungsgrade zunächst mit Silizium-Schaltern und Sili-
ziumkarbid-Dioden verglichen. Dabei wurde schnell deutlich, dass der Z-Source-Wechsel-
richter, obwohl er einen Leistungshalbleiter weniger enthält, signifikant höhere Verluste
als die anderen beiden Topologien aufwies, so dass er für die folgenden Untersuchungen
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nicht weiter berücksichtigt wurde. Der NPC-Wechselrichter hatte in allen Betriebspunk-
ten den höchsten Wirkungsgrad, während der VSI im Mittel 2%-Punkte darunter lag.
Auf Grund der unterschiedlichen Spannungsklassen der IGBTs bei den beiden Topologien
eignete sich nur der VSI für SiC-Leistungshalbeiter. Mit der Verwendung von EM-JFETs
konnte der Wirkungsgrad auf das gleiche Niveau wie beim NPC-Wechselrichter gesteigert
werden. Im Teillastbereich wurden sogar deutlich höhere Wirkungsgrade erreicht.
Abschließend wurde der Einfluss der passiven Komponenten auf die Performance des
Wechselrichtersystems untersucht. Hier zeigte sich, dass insbesondere die Bauweise und
Größe der wechselrichterseitigen Induktivität einen gut messbaren Einfluss auf den Wir-
kungsgrad hat.
5.2 Fazit
Insbesondere das gute Verhalten im Teillastbereich aber auch die überragenden dynami-
schen Eigenschaften machen Siliziumkarbid-Leistungshalbleiter interessant für den Ein-
satz in Photovoltaikwechselrichter. Sie sind geeignet, den Trend hin zu kompakten, leich-
ten und gleichzeitig kostengünstigen und hocheffizienten Wechselrichtern zu ermöglichen.
Dafür genügt es jedoch nicht, nur die Leistungshalbleiter auszuwechseln. Vielmehr muss
der gesamte Aufbau des Wechselrichters an die modernen Leistungshalbleiter angepasst
werden. Dazu gehört die Topologie, die Ansteuerung der Leistungselektronik, das Leiter-
platten- oder Leistungsmodullayout, die Induktivitäten aber auch die Messelektronik und
der Prozessor, der sehr viel schneller die Signale für die Leistungshalbleiter generieren
muss.
Werden die Ergebnisse mit denen, die mit herkömmlichen Komponenten erreichbar sind,
verglichen, so stellt sich die Frage, ob sich der Aufwand lohnt. Diese Frage kann mit einem
klaren ja beantwortet werden, wenn berücksichtigt wird, dass die SiC-Technologie noch
in den Anfängen steht und nicht auf über 30 Jahre intensive Forschung und Entwicklung
zurückblicken kann. Während die Fortschritte im Si-Bereich immer kleiner werden, bringt
jede neue Generation von SiC-Leistungshalbleitern signifikante Verbesserungen. Daher ist
es wichtig, dass schon jetzt die limitierenden Faktoren, die die volle Ausnutzung des Po-
tentials von SiC verhindern könnten, aufgedeckt und entsprechende Lösungen gefunden
werden. Beispielhaft sei das in dieser Arbeit weiterentwickelte Leiterplattenlayout zu nen-
nen. Weitere limitierende Faktoren wurden in der Auswahl geeigneter Treiber, im Bereich
der Induktivitäten aber auch im Bereich der Aufbau- und Verbindungstechnik aufgezeigt.
Auch die Verwendung von herkömmlichen Leistungsmodulen wird sich für SiC auf Grund
der internen Streuinduktivitäten als nicht besonders praktikabel erweisen.
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Die in dieser Arbeit gewonnenen Erkenntnisse lassen sich auf andere Anwendungen, bei
denen der Wirkungsgrad, das Gewicht oder die mechanischen Abmessungen und damit
die Leistungsdichte des Wechselrichters eine entscheidende Rolle spielen, übertragen. Bei-
spielhaft seien andere regenerative Energien aber auch alle mobilen Anwendungen zu
nennen.
5.3 Ausblick
Während der Entstehung dieser Arbeit konnte eine starke Zunahme an installierter pho-
tovoltaischer Leistung insbesondere in Deutschland, jedoch auch weltweit, beobachtet
werden. War in den letzten Jahren der Wirkungsgrad des Wechselrichters dessen stärks-
tes Verkaufsargument, so scheinen sich heute die Wirkungsgrade der Wechselrichter bei
etwa 98,x% einzupendeln. Entscheidend für die Kaufentscheidung von Wechselrichtern
sind nun Kriterien wie Preis, Volumen, Gewicht, Zuverlässigkeit und Lebensdauer. Diese
Entwicklung bestätigt die Bedeutung der Forschungsaktivitäten im Bereich der Photo-
voltaikwechselrichter im Allgemeinen und im Feld der modernen Leistungshalbleiter im
Besonderen, da gerade mit den Wide-Band-Gap Schaltern die in Zukunft vom Markt
geforderten Leistungsdichten bei gleichzeitig sehr hohem Wirkungsgrad erreicht werden
können.
Neben der Weiterentwicklung der Leistungshalbleiter hinsichtlich größerer Chipflächen
und der damit verbundenen höheren Stromtragfähigkeiten, müssen für die industrielle
Anwendung passende Treiberlösungen für die neuen SiC-Leistungshalbleiter verfügbar
werden. Entsprechende Aktivitäten können bereits beobachtet werden.
Auch am Ende dieser Arbeit ist noch nicht mit Sicherheit abzuschätzen, welcher SiC-
Leistungshalbleitertyp sich in Zukunft durchsetzen wird. Die gerade auf den Markt ge-
kommenen SiC-MOSFETs zeichnen sich durch eine einfachere Ansteuerung aus. Jedoch
scheinen ihre Durchlass- und Schalteigenschaften bei deutlichen höheren Stückpreisen un-
terhalb der Performance von JFETs und Bipolartransistoren zu liegen, die von ihrem
physikalischen Aufbau her sehr viel einfacher sind. Langfristig ist jedoch zu erwarten,
dass sich MOSFETs wegen ihrer einfacheren Handhabung durchsetzen werden.
Desweiteren sind die physikalischen Grenzen von Siliziumkarbid noch lange nicht erreicht,
so dass mit jedem Schritt in diese Richtung eine weitere Steigerung der Performance der
Leistungshalbleiter erzielt wird und damit der Abstand zu Si größer wird.
Das größte Hindernis zur breiten Markteinführung sind jedoch die Kosten, die auf Grund
der geringen Ausbeute und des hohen Aufwands bei der Waferproduktion sowie den auf-
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wendigeren Prozessen in der Chipherstellung entstehen. Hier wurden zwar schon deutlich
Fortschritte erzielt, jedoch ist der Abstand zu Silizium immer noch sehr groß. Daher ist
es durchaus denkbar, dass ein breiter Einsatz zunächst in Spannungsklassen oberhalb
von 1700V stattfindet, da hier die Vorteile gegenüber verfügbaren Si-Komponenten noch
sehr viel ausgeprägter sind und die höheren Komponentenkosten auf Systemebene leichter
eingespart werden können. Dies setzt jedoch voraus, dass eine angemessene Stromtragfä-
higkeiten der Leistungshalbleiter für diese Leistungsklasse verfügbar wird.
Eine günstige Alternative für einige Anwendungen zu den SiC- Leistungshalbleitern kann
das Wide-Band-Gap-Material Gallium Nitrid (GaN) sein. Dieses kann auf ein Silizium-
Substrat aufgebracht werden und ist damit in der Herstellung sehr günstig. Nachteilig
ist jedoch, dass nur laterale Strukturen möglich sind und damit die maximale Sperrspan-
nung begrenzt ist. Es wird jedoch erwartet, dass mindestens bis zu Sperrspannungen von
600V Leistungshalbleiter aus GaN die Familie der Wide-Band-Gap-Leistungshalbleiter
im unteren Spannungsbereich ergänzen werden.
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7 Anhang
7.1 Physikalische Grundlagen zum Aufbau von
Halbleitern
In diesem Kapitel wird ohne ein Anspruch auf Vollständigkeit auf das Bändermodell
eingegangen und auf dessen Basis der pn-Übergang sowie der ohmsche und der Schottky
Metall-Halbleiterübergang erläutert.
7.1.1 Das Bändermodell
Das Bändermodell ist ein quantenmechanisches Modell zur Beschreibung der Energiezu-
stände in einem Festkörper. Die Energiebänder entstehen dadurch, dass auf Grund des
Pauli-Ausschlussprinzips jeder Energiezustand nur einmal besetzt werden kann, so dass
viele beieinander liegende Energiezustände zu einem Energieband verschmieren. Von be-
sonderer Bedeutung sind die beiden äußeren Bänder, die als Valenz- und Leitungsband
bezeichnet werden und deren Abstand von einander maßgeblich für die Leitfähigkeit des
Festkörpers verantwortlich ist. So ist ein großer Abstand typisch für einen Isolator, wäh-
rend bei einem Leiter das Leitungsband mit dem Valenzband zusammen fällt. Bei einem
Halbleiter liegt der Abstand dazwischen. In einem idealen Halbleiter bei T = 0 K sind alle
Valenzelektronen in Brückenbindungen lokalisiert, über die die einzelnen Atome des Kris-
talls miteinander verbunden sind, so dass keine Elektronen für einen Ladungstransport
zur Verfügung stehen. Der Halbleiter ist damit ein Isolator. Einer Erhöhung der Tem-
peratur führt dazu, dass sich einzelne Brückenbindungen auflösen, da das Elektron ein
höheres Energieniveau einnimmt. Im Bändermodell gelangt es vom Valenzband EV in das
Leitungsband EC und hinterlässt dabei ein Loch im Valenzband (Abb. 7.1). Löcher im
Valenzband, die betragsmäßig die gleiche Ladung wie ein Elektron haben, tragen wie die
Elektronen im Leitungsband zum Stromfluss bei, nur das sie sich wegen ihrer positiven
Ladung in die entgegengesetzte Richtung bewegen. Der Bereich zwischen den Bändern
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Abb. 7.1: Bändermodell eines intrinsischen Halbleiters
wird als verbotene Zone oder auch Bandlücke EG bezeichnet. Die Energie, die benötigt
wird, um eine Elektron in das Leitungsband anzuheben, entspricht der Bandlücke:
EG = EC − EV (7.1)
Ungefähr mittig in der Bandlücke befindet sich das Ferminiveau EFi. Es ist über die
Fermi-Dirac-Verteilungsfunktion WFD definiert und gibt die Wahrscheinlichkeit an, ob
ein Zustand der Energie E im thermischen Gleichgewicht bei Eigenleitung mit einem
Elektron besetzt ist:
WFD(E) =
1
1 + e(E−EFi)/(kT )
(7.2)
Dabei bezeichnet k die Boltzmann-Konstante und das intrinsische Ferminiveau entspricht
dem Energieniveau, bei dem die Wahrscheinlichkeit, dass es mit einem Elektron besetzt
ist, gerade 50% beträgt. Da sowohl für Silizium als auch für Siliziumkarbid E−EFi >> kT
gilt, kann (7.2) zur Boltzmann-Verteilungsfunktion
WFD(E) = e
−(E−EFi)/(kT ) (7.3)
vereinfacht werden. Damit kann nach [5] die Dichte der freien Elektronen und Löcher wie
folgt bestimmt werden:
ni,0(T ) = NC(T )e
−(EC−EFi)/(kT ) (7.4)
pi,0(T ) = NV (T )e
−(EFi−EV )/(kT ) (7.5)
Wobei NV und NC die temperaturabhängigen Zustandsdichten im Valenzband bzw. im
Leitungsband beschreiben. Die intrinsische Ladungsträgerdichte ergibt sich aus dem Mas-
senwirkungsgesetz n2i = ni,0 pi,0. Es gilt unter Berücksichtigung von (7.4) und (7.5):
ni(T ) =
√
NC(T = 0K)NV (T = 0K)T
3
2 e
EG
2kT (7.6)
Es ist zu erkennen, dass die Dichte der freien Ladungsträger von der Bandlücke und der
Temperatur abhängt.
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7.1.2 Dotierung
Durch das Einbringen von Störstellen, dem sogenannten Dotieren, kann die freie Ladungs-
trägerdichte und damit die Leitfähigkeit des Halbleiters gezielt beeinflusst werden. Dabei
wird die Temperaturabhängigkeit stark reduziert, weil der Anteil der Störstellen am La-
dungstransport viel größer ist, als die temperaturabhängigen intrinsischen Ladungsträger.
Beim Dotieren werden Atome in den Halbleiterkristall eingebracht, die entweder ein Va-
lenzelektron mehr oder weniger haben als der Halbleiterkristall mit vier Valenzelektronen.
Werden Atome mit fünf Valenzelektronen eingebracht, so wird das fünfte Elektron im
Kristallgitter nicht für eine Bindung benötigt und ist nur lose an das Fremdatom ge-
bunden, so dass es durch Zuführung einer geringen Energiemenge am Ladungstransport
teilnehmen kann. Solche Fremdatome werden als Donatoren mit der DichteND bezeichnet.
Im Bändermodell befindet sich das Dotierniveau des zusätzlichen Elektron bei geeigneter
Wahl des Fremdatoms, dicht unter der Kante des Leitungsbandes (Abb. 7.2 links). Das
Ferminiveau EF verschiebt sich dabei aus der Lage des intrinsischen Falls EFi in Richtung
des Leitungsbands um den Betrag:
EF − EFi = kT ln
(
ND
ni
)
(7.7)
Für den Fall, dass alle Störstellen ionisiert sind (bei Si ab ca. 150 K), gilt für die Dichte
der durch diese n-Dotierung erzeugten freien Elektronen n:
n = ND (7.8)
Für die Konzentration der Minoritätsträger, die im n-dotierten Halbleiter die beweglichen
Löcher sind, gilt
pn0 =
n2i
ND
(7.9)
Wird der Kristall p-dotiert, d.h. mit Fremdatome, die nur drei Valenzelektronen haben, so
ergeben sich durch die fehlenden Elektronen Löcher, die ihrerseits zum Ladungstransport
beitragen. Diese Fremdatome werden als Akzeptoren bezeichnet und haben die Dichte
NA. Bei geeigneter Wahl des Fremdatoms befindet es sich mit der ungesättigten Bin-
dung im Bändermodell nahe des Valenzbandes, so dass Elektronen mit einer geringen
Anregungsenergie dieses Niveau besetzen können (Abb. 7.2 rechts). Dabei hinterlassen sie
im Valenzband Löcher, die ihrerseits zum Ladungstransport beitragen. Das Ferminiveau
verschiebt sich nach unten. Analog zur n-Dotierung gilt:
EF − EFi = kT ln
(
NA
ni
)
(7.10)
Und für Si speziell:
p = NA (7.11)
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Abb. 7.2: Bändermodelle des dotierten Halbleiters
np0 =
n2i
NA
(7.12)
7.1.3 Spezifischer Widerstand und Stromfluss
Ist die Materialeigenschaft Beweglichkeit der Elektronen µn und der Löcher µp im Halb-
leiter bekannt, kann der spezifische Widerstand ρ berechnet werden:
ρ =
1
e0 (µnND + µpNA)
(7.13)
Der spezifische Widerstand spielt bei den Durchlassverlusten eine zentrale Rolle.
Im Halbleiter können zwei Arten von Strömen mit unterschiedlicher Ursache auftreten.
Bei dem Feldstrom wird die thermische Bewegung der Ladungsträger auf Grund eines
elektrischen Feldes ~E mit einer gerichteten Komponente überlagert. Es ergibt sich der
Feldstrom IF als die mittlere Geschwindigkeit der Ladungsträger durch eine Fläche A, für
die nach dem Ohmschen Gesetz gilt:
IF = ~Ae0 (µnn− µpp) ~E (7.14)
Der Diffusionsstrom beruht auf dem Bestreben eines jeden Systems den Zustand mini-
maler Gesamtenergie zu erlangen. Daher werden unterschiedliche Konzentrationen von
Ladungsträgern im Halbleiter durch Diffusionsströme, die proportional zum Diffusionsge-
fälle dn
dx
sind, ausgeglichen.
ID = Ae0
(
Dn
dn
dx
+Dp
dp
dx
)
(7.15)
Die Diffusionskonstante D gibt an, wie gut sich ein Teilchen durch den Kristall bewegen
kann.
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Abb. 7.3: pn-Übergang im Bändermodel
7.1.4 Der pn-Übergang
Ein pn-Übergang befindet sich an der Grenzschicht zwischen einem p- und einem n-
dotierten Halbleiter. Abbildung 7.3 zeigt das Bändermodel eines pn-Übergangs. Die Fer-
mienergie befindet sich sowohl im n- als auch im p-dotierten Bereich auf dem gleichen
Energieniveau. Dadurch kommt es zu einer Verbiegung des Valenz- und des Leitungsban-
des.
Auf Grund der gegensätzlichen Dotierung an der Grenzschicht befindet sich auf der p-
dotierten Seite eine hohe Konzentration von Löchern und auf der n-dotierten Seite eine
hohe Konzentration von Elektronen. Dieses Konzentrationsgefälle führt zu Diffusionsströ-
men nach (7.15). Gleichzeitig hat die räumliche Verschiebung der Löcher und Elektronen
ein elektrisches Feld zur Folge, dass dem Diffusionsstrom entgegen wirkt. Es stellt sich ein
Gleichgewicht ein, dass die Diffusionsvorgänge auf einen schmalen Bereich zwischen −xp
und xn um die Grenzschicht begrenzt. Innerhalb dieser Verarmungszone (auch als Sperr-
schicht oder Raumladungszone bezeichnet) kommt es zu einer verringerten Konzentration
von freien Ladungsträgern. Die Addition von (7.14) und (7.15) führt zu einer Differenti-
algleichung aus dessen Lösung die Diffusionsspannung UD bei vollständiger Ionisation der
Störstellen über der Raumladungszone bestimmt werden kann.
UD =
kT
e0
ln
(
N−AN
+
D
n2i
)
(7.16)
Hierbei bezeichnen N−A und N
+
D die Dichten der ionisierten Dotieratome. Bei einer voll-
ständigen Ionisation gilt N−A = NA und N
+
D = ND. Im Bändermodell entspricht diese Dif-
fusionsspannung gerade der Bänderverbiegung. Durch das Anlegen einer externen Span-
nung Uext wird je nach Polarität die Bänderverbiegung verstärkt oder reduziert. So steigt
in Sperrrichtung die Potentialbarriere an und der Diffusionsstrom kommt zum erliegen. Es
bleibt der sehr kleine auf Minoritätsträgern beruhenden Feldstrom. In Durchlassrichtung
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werden die Energiebarriere und damit auch die Raumladungszone reduziert und der Dif-
fusionsstrom steigt exponentiell mit der externen Spannung an, während der Feldstrom
unverändert bleibt. Abhängig von der externen Spannung kann die Gesamtstromdichte
wie folgt dargestellt werden:
j(Uext) =
(
e0Dnn
2
i
NALn
+
e0Dpn
2
i
NDLp
)(
e
e0Uext
kT − 1
)
(7.17)
Für Uext > 0 wächst j mit Uext exponentiell, für Uext < 0 ist j der Sperrstrom, der sich
aus dem spannungsunabhängigen Term mit negativen Vorzeichen ergibt.
Mit der Diffusionsspannung kann die Ausdehnung der Raumladungszone für vollständig
ionisierte Halbleiter (bei Si ab 150 K) in Abhängigkeit einer extern angelegten Spannung
Uext nach der Schottkyschen Parabelnäherung bestimmt werden:
xp =
WRLZND
NA +ND
und xn =
WRLZNA
NA +ND
(7.18)
mit
WRLZ = xp + xn =
√
2ε
e0
(
UD − Uext − 2kT
e0
)(
1
NA
+
1
ND
)
(7.19)
Die Zählrichtung von Uext ist dabei vom p- zum n-Gebiet. Die Sperrschichtausdehnungen
in die unterschiedlichen Gebiete verhalten sich nach (7.18) entgegengesetzt wie die Dotier-
konzentrationen. Aus (7.19) geht hervor, dass sich die Raumladungszone beim Anlegen
einer negativen Spannung Uext ausdehnt und damit das Gebiet ohne freie Ladungsträger
größer wird, so dass kein Stromfluss möglich ist. Eine positive Spannung hingegen verrin-
gert die Sperrschicht bis sie bei Uext = UD − 2kT/e0 verschwindet und der pn-Übergang
leitend ist.
Im Sperrfall verhält sich die Raumladungszone wie ein Kondensator, mit der Kapazität
CJ = Aε/WRLZ , wobei A der Querschnitt des pn-Übergangs ist. Für die Sperrschichtka-
pazität gilt mit (7.19):
CJ = A
√√√√ εe0NAND
2
(
UD − Uext − 2kTe0
)
(NA +ND)
(7.20)
Für die Feldstärke über der Raumladungszone gilt
E =
UD − Uext − 2kTe0
WRLZ
=
√
2e0
ε
(
UD − Uext − 2kT
e0
)(
NAND
NA +ND
)
(7.21)
Während die maximale elektrische Feldstärke über dem pn-Übergang mit steigender ne-
gativer externer Spannung zunimmt, verringert sich die Sperrschichtkapazität.
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Für den Durchlassfall ist die Diffusionskapazität am pn-Übergang von Bedeutung. Ihre
Ursache ist darin zu finden, dass im Durchlassbetrieb die Dichte von Minoritätsladungs-
trägern am p-dotierten Sperrschichtrand gemäß np,0eUext/UT steigt. Diese erhöhte Konzen-
tration hat wiederum einen Diffusionsvorgang von Minoritätsträgern in das p-Bahngebiet
zur Folge, die in einer Ausdehnung bis Ln vom pn-Übergang die Diffusionsspeicherladung
QD darstellen.
QD = Ae0Np,0Lne
Uext
UT (7.22)
Für die Diffusionskapazität gilt unter Berücksichtigung von (7.22) entsprechend:
CD =
Ae0Np,0Ln
UT
e
Uext
UT (7.23)
Die Diffusionskapazität ist im Vergleich zur Sperrschichtkapazität groß und die Diffusions-
ladungen müssen beim Umpolen des pn-Übergangs ausgeräumt werden. Dabei fließen die
Ladungen als hoher Sperrstrom während der Sperrverzögerungszeit (engl.: reverse recovery
time) ab.
Neben der Durchlassspannung ist ein weiterer stromabhängiger Spannungsabfall in Durch-
lassrichtung messbar, der auf Grund des ohmschen Verhaltens des Bahngebietes, das sich
im p- und n-dotierten Bereich vor und hinter dem pn-Übergang befindet, entsteht. Es gilt
für den Bahnwiderstand RB in Abhängigkeit der Bahnlängen ln und lp:
RB = Rn +Rp =
1
eNDµn
ln
A
+
1
eNAµp
lp
A
(7.24)
7.1.5 Der Halbleiter-Metall Kontakt
Der Halbleiter-Metall Kontakt hat abhängig von dem Verhältnis der Austrittsarbeit vom
Halbleiter zum Metall sehr unterschiedliche Eigenschaften. Zum einem kann sich wie beim
pn-Übergang eine Raumladungszone ausbilden, so dass der Kontakt ein Diodenverhalten
aufweist und zum anderen kann der Übergang als reiner ohmscher Widerstand ausgeführt
werden, so dass er für beide Stromrichtungen etwa die gleichen elektrischen Eigenschaften
aufweist. In Tabelle 7.1 sind die unterschiedlichen Eigenschaften von p und n dotierten
Halbleiter-Metall Kontakten in Abhängigkeit der Verhältnisse der Austrittsarbeit darge-
stellt. Mit einer extrem hohen Dotierung kann jeder Schottky-Kontakt zu einem ohmschen
Kontakt modifiziert werden.
7.1.5.1 Der Schottky-Kontakt
Bei einer geeigneten Dotierkonzentration hat dieser Übergang eine ähnliche Stromspan-
nungscharakteristik wie ein pn-Übergang [5]. Für einen Schottky Kontakt muss bei einem
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Dotierung des Halbleiters Verhältnis der Austrittsarbeiten WMe
WHl
Kontaktart
n > 1 Schottky
n < 1 Ohmsch
p > 1 Ohmsch
p < 1 Schottky
Tab. 7.1: Eigenschaften des Halbleiter-Metall-Kontakts in Abhängigkeit der Austrittsarbeitsver-
hältnisse
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Abb. 7.4: Bändermodell des Schottky-Kontakts
n-dotierten Halbleiter die Austrittsarbeit eines Elektrons geringer sein als bei dem Me-
tall. Dabei wird die Austrittsarbeit im Bändermodell von der Fermienergie ins Vakuum
als Bezugsgröße definiert. Im Metall liegt die Fermienergie an der Oberkante des Leitungs-
bandes. Am Metall-Halbleiterkontakt entsteht im Halbleiter eine Verarmungszone und im
Metall eine negative Anreicherungszone, da bei der Kontaktierung wegen des Verhältnisses
der Austrittsarbeiten zunächst mehr Elektronen in das Metall gelangen als vom Metall in
den Halbleiter. Dadurch kommt es zu einer Verbiegung der Bandkanten im Halbleiter. Der
resultierende Potentialunterschied zwischen Metall und Halbleiter kann über die Differenz
der Austrittsarbeiten von Metall und Halbleiter bestimmt werden und wird im Folgenden
mit der Kontaktspannung UK bezeichnet:
UK =
WMe −WHl
e0
(7.25)
Wird über dem Schottky-Kontakt eine negative Spannung angelegt, also der positive
Spannungspol an den Halbleiter, so ist der Kontakt in Sperrrichtung geschaltet. Dabei
sinkt das Fermi-Niveau auf der Halbleiterseite ab und die Potentialbarriere auf der Halb-
leiterseite vergrößert sich. Dadurch gelangen weniger Elektronen vom Halbleiter in das
Metall. Die Potentialbarriere ΦM auf der Metallseite verändert sich jedoch nicht, so dass
sich der Elektronenfluss von Metall zum Halbleiter nicht wesentlich erhöht. Wird eine
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Abb. 7.5: Bändermodell des Ohmschen-Kontakts
positive Spannung angelegt, so verringert sich die Potenzialbarriere auf der Halbleitersei-
te wie beim pn-Übergang, da das Fermi-Niveau des Halbleiters angehoben wird und es
gelangen mehr Elektronen vom Halbleiter in das Metall als vom Metall in den Halbleiter.
Der Schottky-Kontakt leitet und die Gesamtstromdichte des Schottky-Kontakts genügt
folgender Gleichung [5, 149]:
j(Uext) = A
∗T 2e−
e0ΦM
kT
(
e
e0Uext
kt − 1
)
(7.26)
Der Faktor A∗ ist die materialabhängige effektive Richardson-Konstante, die für Silizium
110 Acm−2K−2 und für 4H-SiC 148 Acm−2K−2 beträgt [4, 150].
7.1.5.2 Der Ohmsche-Kontakt
Neben dem Schottky-Kontakt ist der ohmsche Kontakt ein wichtiger Metall-Halbleiter-
übergang. Dieser Übergang wird immer dann benötigt wenn ein Halbleiter möglichst ver-
lustlos kontaktiert werden muss, wie es in der Mehrzahl der Anwendungen der Fall ist.
Nach der Tabelle 7.1 wird für einen p-dotierten Halbleiter ein Metall mit möglichst großer
Austrittsarbeit wie zum Beispiel ein Edelmetall benötigt.
Die Kontaktierung des Halbleiters auf der anderen Seite des Halbleiters muss so gestaltet
werden, dass kein Schottky-Kontakt auftritt, da zum Beispiel eine Diode dann in beide
Richtungen sperren würde. Dafür wird der Halbleiter am Kontakt sehr hoch dotiert, so
dass sich ein ohmscher Kontakt einstellt.
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7.2 Fehlerrechnung bei der Bestimmung des
Wirkungsgrades
Bei der Messung von physikalischen Größen treten unvermeidbare Messunsicherheiten
auf. Werden nun aus diesen fehlerbehafteten Größen andere Größen berechnet pflanzen
sich diese Messfehler, gewichtet durch deren Beiträge zum Ergebnis, fort. Um den tat-
sächlichen Wirkungsgrad beurteilen zu können, wurde im Folgenden eine Fehlerrechnung
nach [151] durchgeführt. Der absolute Größtfehler resultiert aus der sogenannten linearen
Fehlerfortpflanzung in dem Fall, dass sich alle Unsicherheiten aller Messgrößen konstruk-
tiv addieren und so der größtmögliche Messfehler auftritt. Bei n unabhängigen Messgrößen
xn gilt nach [151] für den absoluten Größtfehler:
∆ymax =
∣∣∣∣ ∂y∂x1 ∆x1
∣∣∣∣+ ∣∣∣∣ ∂y∂x2 ∆x2
∣∣∣∣+ . . .+ ∣∣∣∣ ∂y∂xn∆xn
∣∣∣∣ (7.27)
y = f (x1;x2; . . . ;xn) sei die aus den Messgrößen zu berechnende physikalische Größe.
∆x1 . . .∆xn seinen die Unsicherheiten der Messgrößen. Eine zufallige exakte Addition aller
Fehler ist jedoch ziemlich unwahrscheinlich. Sinnvoll ist daher die Angabe des mittleren
Fehlers nach dem Gausschen Fehlerfortpflanzungsgesetz.
∆y =
√(
∂y
∂x1
∆x1
)2
+
(
∂y
∂x2
∆x2
)2
+ . . .+
(
∂y
∂xn
∆xn
)2
(7.28)
Die Ausgangs- und die Eingangsleistung wird vom DEWE 2010 wie folgt berechnet:
Pout = UaIa + UbIb + UcIc (7.29)
Pin = UinIin (7.30)
Mit (7.29) und (7.30) folgt für den Wirkungsgrad:
η =
Pout
Pin
=
UaIa + UbIb + UcIc
UinIin
(7.31)
Mit Gleichung (7.27) kann der absolute Größtfehler berechnet werden:
∆ηmax =
∣∣∣∣ ∂η∂Ua∆Ua
∣∣∣∣+ ∣∣∣∣ ∂η∂Ub∆Ub
∣∣∣∣+ ∣∣∣∣ ∂η∂Uc∆Uc
∣∣∣∣+
+
∣∣∣∣ ∂η∂Ia∆Ia
∣∣∣∣+ ∣∣∣∣ ∂η∂Ib∆Ib
∣∣∣∣+ ∣∣∣∣ ∂η∂Ic∆Ic
∣∣∣∣+
+
∣∣∣∣ ∂η∂Uin∆Uin
∣∣∣∣+ ∣∣∣∣ ∂η∂Iin∆Iin
∣∣∣∣
(7.32)
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Messgröße Messfehlerzusammensetzung Messbereich Messfehler
(MW) (MB)
UL = 230 ∆UL = 0, 05 %MW + 0, 05 %MB 400V ∆UL =V
Uin = 650 ∆Uin = 0, 05 %MW + 0, 05 %MB 800V ∆Uin =V
IL =
∆IL = 0, 009 %MW + 0, 05 %MW
20A ∆ILA
+0, 02 %MW + 0, 05 %MB
Iin =
∆Iin = 0, 155 %MW + 0, 05 %MW
20A ∆IinA
+0, 04 %MW + 0, 05 %MB
Tab. 7.2: Messfehler der Wirkungsgradmessung für den Betriebspunkt in Abschnitt 4.8
Wird von einer symmetrischen Belastung aller drei Phasen des Wechselrichters ausgegan-
gen und ferner angenommen, dass die Messmittel zur Strommessung und die zur Span-
nungsmessung jeweils denselben Messfehler mit sich bringen, vereinfachen sich (7.31) und
(7.32) wie folgt:
η =
UaIa + UbIb + UcIc
UinIin
=
3ULIL
UinIin
(7.33)
∆ηmax =
∣∣∣∣ ∂η∂UL∆UL
∣∣∣∣+ ∣∣∣∣ ∂η∂IL∆IL
∣∣∣∣+ ∣∣∣∣ ∂η∂Uin∆Uin
∣∣∣∣+ ∣∣∣∣ ∂η∂Iin∆Iin
∣∣∣∣ (7.34)
Unter diesen Vorrausetzungen gilt auch für den mittleren Fehler nach (7.28):
∆η =
√(
∂η
∂UL
∆UL
)2
+
(
∂η
∂IL
∆IL
)2
+
(
∂η
∂Uin
∆Uin
)2
+
(
∂η
∂Iin
∆Iin
)2
(7.35)
Die Unsicherheiten in der Messung der relevanten Größen in Gleichung (7.34) und (7.35)
sind nach [134] abhängig vom eingestellten Messbereich und der Messgröße selbst. Ex-
emplarisch für die theoretische Genauigkeit der Wirkungsgradmessung wurde im Folgen-
den der Größtfehler und der Fehler nach dem Gaußschen Fehlerfortpflanzungsgesetz des
Wirkungsgrades im Betriebspunkt, der im Abschnitt 4.8 verwendet wurde, bestimmt.
Die Tabelle 7.2 zeigt die Fehler der einzelnen Messgrößen auf. Der Messfehler bei den
Strommessungen setzt sich aus der Messunsicherheit des Stromwandlers PM-MCTS-200,
des Messshunts PM-MCTS-BR5 und des Strommess-Spannungseingangs DAQP-LV des
DEWE2010 zusammen. Bei der Messung der Spannung entstehen Messfehler lediglich
durch den Spannungsmesseingang DAQP-HV des DEWE2010. Die Unsicherheiten wur-
den aus [134] entnommen.
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